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Capitulo 1

Introducao

Com a sempre crescente demanda pela sociedade por servicos de transmissao de dados
e multimidia, a taxas cada vez mais altas, tem sido intensificada a pesquisa por sis-
temas e métodos eficientes para a transmissao confiavel de informacao. As restrigoes
praticas que impoem limitacoes as faixas de freqiiéncias e a poténcia do transmissor
impulsionam ainda mais essa pesquisa e exigem dos pesquisadores solucoes cada vez
mais geniais. Quando a transmissao dos sinais é feita por ondas de radio, os desafios
e as dificuldades para se obter tais solucoes sao ainda maiores, devido as intricadas
caracteristicas dos canais de comunicacoes moveis, as quais serao estudadas nesta dis-
sertacao. Uma contribuicao para o sucesso da transmissao confidvel de informacao a
altas taxas em um canal de comunicagoes mdveis que emprega multiplas antenas no
transmissor e opcionalmente miltiplas antenas no receptor é apresentada nesta disser-

tacao de mestrado.

Podemos dizer que um sistema de comunicacao digital é formado basicamente
por trés elementos: o transmissor, o receptor e o canal de comunicacao. O canal
de comunicacao, que é o unico elemento sobre o qual o projetista nao tem nenhum
controle, apresenta algumas imperfeicoes que dificultam a transmissao da informacao.
Cabe ao projetista, portanto, elaborar transmissores e receptores com a finalidade de
minimizar os efeitos destas imperfeicoes. Exemplos de imperfei¢oes sao: ruido aditivo,
interferéncia intersimbdlica e desvanecimento. O ruido aditivo esta presente em todos os

canais de comunicacoes. A interferéncia intersimbdlica é geralmente combatida através



de uma equalizacao, e nao serd tratada nesta dissertacao. O desvanecimento, presente
em canais de comunicacoes moveis, sera descrito detalhadamente no Capitulo 3 e sera

considerado nos capitulos seguintes.

Para se conseguir uma comunicacao confidvel em canais com ruido aditivo, é
necessario fazer uso de codigos corretores de erros que, através da adi¢ao controlada de
redundancia, possibilita a correcao de erros no receptor. Em geral, a utilizagao destes
cddigos implica em uma expansao espectral e, por isso, uma comunicacao confiavel em
canais com limitacao de faixa de freqiiéncias, como por exemplo o canal telefonico,
nao era possivel até o final da década de 70. Os cddigos corretores de erros eram
projetados segundo o critério de maximizacao da distancia de Hamming minima entre
as sequencias codificadas, e nao dependia da modulacao digital utilizada. Ou seja,

codificacao e modulacao eram vistos como dois processos independentes.

Em 1977, Ungerboeck [1] demonstrou uma técnica, denominada modulagdo co-
dificada em trelica, ou TCM (do inglés: Trellis Coded Modulation), que combina efici-
entemente codificacao e modulacao em um tinico processo, capaz de obter um excelente
desempenho em canais com ruido Gaussiano branco aditivo (AWGN, do inglés: Aditi-
ve White Gaussian Noise) e com limitagao de faixa de freqiiéncia. Uma consideragao
importante feita por Ungerboeck [2] foi que o melhor critério para o projeto de c6digos
para estes canais era a maximizacao da distancia Fuclidiana minima entre seqiiéncias
de sinais produzidas na saida do modulador. Por isso, os cddigos projetados segundo
o critério baseado na distancia de Hamming nao seriam os mais apropriados para este
canal, necessitando de uma busca por novos codigos. Esta técnica foi utilizada, por
exemplo, em todos os MODEMS para canais telefonicos com taxas superiores ou iguais

a 14400 bps.

A fim de que cédigos eficientes possam ser projetados para sistemas de comu-
nicacoes moveis, um novo modelo matematico de canal, que leve em consideracao o
AWGN e o desvanecimento, deve ser considerado. Os melhores cédigos projetados para
o canal contendo apenas o AWGN nao se mostraram muito eficientes para este canal
com desvanecimento. Isto motivou alguns pesquisadores a buscarem novos critérios
de construgao de cédigos com a intencao de se obter uma transmissao mais eficien-

te nos canais com desvanecimento. Em 1988, Divsalar e Simon [3, 4] demonstraram



que quando a modulacgao codificada em trelica é usada no canal com desvanecimento,
os critérios a serem adotados para a obtencao de cédigos com um bom desempenho
sao: a maximizacao do comprimento do menor evento de erro e a maximizagao da
distancia minima de Hamming entre as seqiéncias deste evento, claramente diferentes
do critério apresentado por Ungerboeck uma década antes para o canal com AWGN
apenas. Cd6digos baseados nos critérios de [3], que proporcionaram um excelente de-
sempenho num canal com desvanecimento, foram construidos em [5], combinando-se
a diversidade temporal dos cédigos TCM com a diversidade espacial das multiplas
antenas receptoras. A diversidade é uma técnica também utilizada para melhorar o
desempenho da transmissao de informacao em canais de comunicacoes moveis, e sera
detalhada no Capitulo 3. Uma abordagem interessante que utiliza diversidade espacial
na transmissao foi apresentada em [6], onde a mesma informagao é transmitida através

de varias antenas.

Em publicacoes recentes, na area de teoria de informacao, Telatar [7], Foschini
e Gans [8] e Marzetta e Hochwald [9] demostraram que a capacidade de canal pa-
ra sistemas de comunicagoes moveis que empregam multiplas antenas transmissoras e
receptoras é significativamente maior do que a de sistemas que utilizam apenas uma an-
tena transmissora e uma receptora. Motivados por este importante resultado, Tarokh
et.al. [10] inventaram os chamados c6digos espécio-temporais (STC, do inglés: Space-
Time Codes), onde a redundancia da informagao é colocada adequadamente no espago
(antenas transmissoras) e no tempo (modulagao codificada em treliga), proporcionando
um excelente desempenho nestes canais. Os cédigos espéacio-temporais foram rapida-
mente reconhecidos como a melhor técnica para se realizar uma comunicacao confiavel
em canais com desvanecimento empregando miltiplas antenas transmissoras. Um dos
resultados mais relevantes obtidos em [10] foi o de que para o canal com desvaneci-
mento Rayleigh plano quase-estatico, um bom STC pode ser obtido maximizando-se
dois novos critérios, chamados: critério do posto e critério do determinante, que estao
relacionados com o ganho de diversidade e com o ganho de codificacdo, respectivamen-
te. Os STC propostos em [10] e [11] foram projetados a mao ou através de uma busca
computacional exaustiva. Em [11], Baro et.al. obtiveram, através de buscas exaustivas,

alguns STC 6timos com relacao aos critérios do posto e do determinante.



A principal dificuldade com relacao ao projeto dos STC é que seus critérios sao
baseados em operacoes no dominio complexo das modulagoes em banda béasica, e nao
numa estrutura algébrica finita, como por exemplo um corpo de Galois. Isto torna a
busca de cédigos bastante complicada. Em [12] e [13], com o propdsito de reverter
esta situacao, foi desenvolvido um critério de posto bindrio para facilitar a busca de
cddigos e ainda garantir que os STC associados alcancassem ganho de diversidade
méximo. Blum [14, 15] considerou os STC como c6digos convolucionais, possibilitando
uma construcao de codigos sistematica e dando condicoes suficientes e necessarias para
que os STC construidos desta maneira tivessem ganho de diversidade maximo. Em
[16] e [17] novos critérios de projeto foram propostos para sistemas operando em baixa
relacao sinal-ruido e com um ntdmero elevado de antenas. Todos os STC propostos
nos trabalhos citados anteriormente foram construidos sobre corpos bindrios ou sobre

corpos bindrios estendidos, e possuem eficiéncias espectrais inteiras, como por exemplo

2 e 3b/s/Hz.

O objetivo desta dissertacao é apresentar um método alternativo para a busca
de STC que atinja ganho maximo de diversidade e um bom ganho de codificagao, ao
custo de uma baixa complexidade computacional, no que se refere a busca dos codigos.
Consideraremos o sistema codificado espécio-temporal que consiste num codificador
convolucional linear de taxa R = 1/n sobre GF(p), onde GF(p) é o corpo de Galois de
ordem p, que podera ser qualquer niimero primo. Algumas condi¢oes simples serdao im-
postas as matrizes geradoras do codificador convolucional, de taxa R = 1/2, para que
os codigos por elas gerados apresentem ganho de diversidade méximo. Sob essas con-
dicoes, e devido a estrutura linear dos codigos convolucionais, o esfor¢co computacional
relativo ao critério do determinante sera consideravelmente reduzido. Novos codigos
espacio-temporais construidos sobre corpos finitos primos GF(p) com uma eficiéncia

espectral de log,(p) serao apresentados.

No Capitulo 2 iniciaremos dando uma noc¢ao basica de um sistema de comuni-
cacao digital, comentando sobre cada componente do sistema. Em seguida falaremos
sobre codigos corretores de erros, enfatizando os cédigos convolucionais e a sua de-
codificacao de méaxima verossimilhanca. Finalizando o capitulo mostraremos alguns

conceitos de algebra aplicada a teoria de codificacao.



No Capitulo 3 sera feita uma descri¢cao geral do canal de comunicagoes moveis,
que incluird o desvanecimento, entre outros parametros, e algumas classificacoes des-
te canal. Nas duas tultimas se¢oes daremos uma breve nogao sobre os conceitos de

diversidade e de capacidade de canal para sistemas com multiplas antenas.

O Capitulo 4 apresentara os cddigos espacio-temporais e os critérios de projeto
desses cédigos para canais com desvanecimento Rayleigh plano quase-estatico. Serd

mostrado também o procedimento de construcao de um STC.

No Capitulo 5 apresentaremos o conceito de codigos convolucionais espécio-
temporais sobre GF(p), e um novo método para a obtencao de STC. Em seguida mos-
traremos os resultados de buscas utilizando esse novo método. Encerraremos o capitulo
mostrando o desempenho destes novos codigos encontrados através de simulacgoes por
computador realizadas para um modelo de canal com desvanecimento Rayleigh plano

quase-estatico.

Finalmente, no Capitulo 6, faremos uma conclusao geral do trabalho e comen-

taremos sobre possiveis trabalhos futuros.



Capitulo 2

Conceltos Basicos

Este Capitulo tem como objetivo apresentar alguns conceitos basicos, os quais serao
necessarios para o acompanhamento dos préximos capitulos. Na Secao 2.1 serd feita
uma descricao geral de um sistema de comunicacao digital. Na Secao 2.2 sera feita
uma abordagem sobre cédigos corretores de erros e a sua decodificacdo de méxima
verossimilhanca. Finalmente, a Secao 2.3 dard uma nocao da dlgebra usada na teoria

de codificagao.

2.1 Sistema de Comunicacao Digital

Um sistema de comunicacao digital tem como objetivo transferir dados de uma fonte de
informacao para um determinado destino. O diagrama de blocos da Figura 2.1 mostra

os principais componentes deste sistema.

A fonte de informacao gera os simbolos de informagcao a serem transmitidos, os
quais pertencem a um alfabeto finito que na maioria dos casos é binario. Em algumas
aplicacoes, a seqiiencia de informacgao gerada pode conter muita redundancia, e com
isso 0 uso de um codificador de fonte se torna necessario para melhorar a eficiéncia
do sistema. A saida do codificador de fonte produz uma seqiiéncia de informacao com
o minimo de redundancia possivel. Esta seqiiéncia passa por um codificador de canal
que adiciona redundancia controlada a esta informacao com o objetivo de deixar a

transmissao mais confidavel. O codificador de canal transforma uma seqiiéncia de k
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Figura 2.1: Diagrama de blocos de um sistema de comunicacao digital.

simbolos de informacao em uma seqiiéncia codificada de n simbolos, onde n > k. A
quantidade de simbolos redundantes introduzida na seqiiéncia de informagao é portanto
n—k. A taxa de codificagao é definida como R = k/n. Em geral, esse processo provoca
a diminuicao da taxa de transmissao de dados ou o aumento da largura de faixa de
freqiiéncias do canal em relacao ao sistema nao codificado, uma vez que n simbolos
devem ser transmitidos no mesmo intervalo de tempo em que antes, sem a codificacao,

k stmbolos eram transmitidos.

Os simbolos digitais na saida do codificador entram em um modulador que tem
a funcao de converteé-los em formas de onda analdgicas para a transmissao. No caso da
modulacao bindria, os bits 0 e 1 sao mapeados diretamente em duas formas de onda
diferentes; em geral uma forma de onda é o negativo da outra (modulagao bipolar).
Quando a modulacao nao é bindria, os bits sao agrupados e mapeados em simbolos

complexos que variam a amplitude, fase ou freqiiéncia de uma sinuséide.

O canal de comunicacao é o meio usado para se enviar o sinal do transmissor
ao receptor. Alguns exemplos de canais de comunicagao sao: o canal sem fio, o par
trancado de fios telefonicos, a rede elétrica, a fibra dtica e o cabo coaxial. Uma limitacao
desses canais é que os sinais por eles transmitidos sao corrompidos de uma maneira
aleatoria por alguns tipos de ruido, tais como o ruido aditivo térmico, gerado pela
agitacao de elétrons na linha e em componentes eletronicos, e o desvanecimento, gerado

pela propagacao por multipercursos.



Quando o sinal chega ao receptor, o demodulador converte a seqiiéncia de formas
de onda corrompidas pelo ruido no canal em uma seqiiéncia de simbolos, num processo
chamado de detecgao ou demodulacao. O processo de deteccao pode produzir simbolos
erroneos, devido a perturbagao ruidosa. Essa seqiiéncia (possivelmente erronea) chega
ao decodificador de canal e este, através do conhecimento da redundancia introduzida
pelo codificador no transmissor e das caracteristicas estatisticas do canal, decodifica a

seqiiéncia recebida com a menor probabilidade de erro possivel.

Baseado nas regras de codificacao da fonte, o decodificador de fonte procura

reproduzir, fielmente, os dados emitidos pela fonte de informacao.

Finalmente, a informacao transmitida chega ao destino, o qual pode ser um
usuario final, um circuito de comando ou qualquer dispositivo que faca uso da infor-

macao transmitida.

Devido a alguns blocos do sistema de comunicacao nao serem de interesse es-
pecifico deste trabalho, consideraremos daqui para frente um sistema simplificado mos-

trado na Figura 2.2.

A fonte de informacao e o codificador de fonte passam a ser chamados apenas de
fonte. O decodificador de fonte e o destino serao considerados em um bloco chamado
destino. O codificador de canal sera representado apenas por codificador, assim como
o decodificador de canal sera considerado apenas por decodificador. O modulador e o
demodulador representarao apenas o mapeamento dos digitos de saida do codificador
em simbolos de uma constelagdo e vice-versa. A parte analdgica do modulador e
do demodulador ficam embutidas no canal e juntas compoem o bloco chamado canal

discreto.

2.2 (Cbdigos Corretores de Erros

Nos sistemas de comunicacao digital é desejavel que a informacao transmitida chegue
ao receptor sem falhas. Devido as imperfei¢coes contidas nos canais de comunicacoes, a

informagcao enviada podera sofrer alteracoes e chegar corrompida ao seu destino.

O codigo corretor de erros tem a funcao de manter a integridade da informacao
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Figura 2.2: Diagrama de blocos simplificado de um sistema de comunicacao digital.

transmitida. Esta técnica é realizada adicionando-se simbolos de redundancia a in-
formacao a ser trasmitida, de forma que no receptor, caso haja erros, se possa tentar

corrigi-los.

Existem dois tipos de estratégia para o controle de erros que sao: FEC (Forward
Error Correction), onde o cédigo corretor tenta corrigir o erro no receptor, e ARQ
(Automatic Repeat reQuest), onde o cédigo apenas detecta o erro no receptor e em

seguida faz um pedido de retransmissao da mensagem:.

Os cbdigos corretores de erros podem ser classificados em dois grupos que sao: os
Cddigos de Bloco e os Cddigos Convolucionais. O codificador para um cédigo de bloco
recebe seqiiéncias contendo k simbolos de informacao e as transforma em seqiiéncias
codificadas contendo n simbolos. O numero de simbolos de redundancia contidos na
palavra é n — k. O cédigo de bloco serd denotado por C'(n, k), e sua taxa por R = k/n.
Como os n simbolos de saida num dado instante dependem apenas dos &k simbolos de
entrada neste mesmo instante, o codificador é dito sem memdria, e pode ser imple-
mentado por um circuito légico combinacional. O codificador para um cédigo convo-
lucional também aceita seqiiéncias contendo k simbolos de informacao e as converte
em seqiiéncias codificadas de comprimento n. Contudo, cada bloco codificado nao de-
pende apenas dos simbolos de entrada atuais, mas também de simbolos de entrada em
instantes anteriores. O c¢6digo convolucional serd denotado por C'(n, k, K), onde K é

a ordem de memdria do codificador. A taxa deste cédigo também serd R = k/n. Este
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Figura 2.3: Codificador convolucional binario para k =1, n =2 e K = 2.

tipo de codificador pode ser implementado utilizando-se circuitos légicos seqiienciais.

Nesta secao concentraremos nossa atencao apenas nos cédigos convolucionais e
na sua decodificacao de méxima verossimilhanca. O potencial do cddigo serd totalmente

utilizado para a correcao de erros no receptor.

2.2.1 Cdbdigos Convolucionais Binarios

Introduzido por Elias [18] em 1955, os cédigos convolucionais surgiram como uma
alternativa aos cédigos de bloco. Devido a sua simples implementacao e ao seu bom

desempenho, esses codigos téem tido uma larga aplicagao em sistemas de comunicagao.

O codificador convolucional é definido como um circuito seqiiencial linear, onde
a saida depende das entradas atuais e das entradas em K instantes anteriores. Um
codificador convolucional bindrio de taxa R = 1/2 e com ordem de memdria K = 2 é

mostrado na Figura 2.3.

Para simplificar a descricao dos cédigos convolucionais, nos restringiremos a um
c6digo de taxa R = 1/2. Esta descri¢ao particular pode ser facilmente estendida para
k entradas e n saidas, ou seja, para R = k/n. Outra razao por termos optado pela
descrigao de um cédigo de taxa R = 1/2 é que na parte principal desta dissertagao, ou

seja, no Capitulo 5, consideraremos apenas c6digos convolucionais com esta taxa.

Considere uma seqiiéncia binaria u = ug, 41, s . . . como sendo uma seqiiéncia de



informagao na entrada do codificador. As seqiiéncias bindrias v! = v}, v],v],... e v? =

v, v2,v3, ... sdo as seqiiéncias geradas pelo codificador da Figura 2.3. Essas seqiiéncias
sao obtidas através da convolucao discreta entre a informacao u e as respostas ao
impulso g’, para i = 1,2,...,n. As respostas ao impulso g’ sdo obtidas fazendo-se

u= 100... e observando-se as saidas do codificador. Por exemplo, as respostas ao

impulso para o codificador da Figura 2.3 sao:

g =(101)

g’=(010)
Essas respostas g’ também siao chamadas de seqiiéncias geradoras do cédigo.
Apés a codificacao as saidas geradas sao multiplexadas em uma tunica seqiiéncia

chamada palavra cddigo, que possui o seguinte formato:

v = (vgvg, v1v%, V305, .. .). (2.1)

Exemplo 1 Considere o codificador da Figura 2.3 e a sequéncia de entrada u =

(10110 ...). Entao as duas seqiéncias de saida sao
vi=(10110..0%(101)=(10011..))

vZ=(10110..)%(010)=(01011..))

A palavra codigo a ser transmitida serd

v = (10,01,00,11,11,...).

Se as seqiiéncias geradoras g' e g? sao entrelacadas e colocadas na matriz

%9 99t 9395 00 00

00 9595 9197 9295 00

G=1| 00 00 gig2 9ig? gig3 ... |- (2.2)

00 00 ... gig2 gig? gig3



a palavra codificada pode ser representada pela seguinte expressao
v=u-G, (2.3)

onde as operacoes de soma e multiplicacao sao realizadas médulo-2.

De acordo com [19], qualquer convolugao de seqiiéncias pode ser representada
por uma multiplicagao polinomial. Tomando-se mais uma vez como exemplo um cédigo

C(2,1, K), as seqiiéncias codificadas podem ser representadas por
VYD) =U(D)-G.(D) (2.4)

VA(D) =U(D) - G2(D) (2.5)

onde D representa um atraso unitdrio e U(D) = ug + u; D + usD* + ... o polindémio
de informagdo. Os polindmios G1(D) = go1 + g11D + ... + g1 D" e Go(D) = go2 +
G12D + ...+ g2 D" sao denominados polindmios geradores. Apés a multiplexagao, o

polinémio cédigo toma o seguinte formato:

V(D) = V!(D?) + DV*(D?). (2.6)

Os polinomios geradores de um cédigo convolucional podem ser arranjados em
uma matriz denominada de matriz geradora polinomial. A matriz geradora polinomial

para um cédigo C'(2,1, K) pode ser representada como

G(D) = [G1(D)G2(D)]- (2.7)

Exemplo 2 Considere novamente o codificador da Figura 2.3. FEste codificador pode

ser representado como uma realizacao da sequinte matriz geradora
G(D) =[1+ D? D].

Considere também que o polinomio de informacao seja
U(D) =1+ D*+ D’

Os polinomios codificados serdao

VID)=(1+D*+D>(1+D*)=1+2D*+D*+ D"+ D> =1+ D>+ D*+ D°



Figura 2.4: Diagrama de estados para o codificador da Figura 2.3 .

V(D)= (1+D*+ D*)(D) =D+ D*+ D*

e o polinomio codigo a ser transmitido serd
V(D) =VYD?* + DV*D?* =1+ D*+D®+ D" + D* + D° + D",

Note que as operacies de soma e de multiplicacao devem ser realizadas mdodulo-2, ou

seja, 7D =0, onde i € qualquer inteiro, se j for par.

O codificador convolucional também pode ser descrito por um diagrama de es-
tados, onde o estado do codificador é definido pelo contelddo dos seus registradores.
O numero de estados possiveis para um codificador bindrio de taxa R = 1/2 é dado
por M = 2K Por exemplo, o codificador da Figura 2.3 possui 2?2 = 4 estados. O
diagrama de estados que representa este codificador pode ser visto na Figura 2.4, onde
os quatro estados sao rotulados por: 00 01 10 11. Os ramos rotulados pelo par u/v'v?

(entrada/saida) representam as transi¢oes de estado do codificador.

A representacao do codificador pelo diagrama de estados nao nos permite obser-
var a evolucao temporal das seqiiéncias codificadas. Este problema pode ser contornado
representando-se o codificador convolucional por um diagrama de trelicas. Este diagra-
ma, visto na Figura 2.5, mostra as transi¢oes de estados relacionadas a cada instante de
tempo. Nesta trelica, os nés representam os quatro estados em cada tempo discreto [, e

os rotulos em cada ramo da trelica representam a entrada e a saida do codificador. Por



Figura 2.5: Diagrama de trelica para o codificador da Figura 2.3.

exemplo, o caminho representado pelos ramos tracejados correspondem a seqiiéncia de

entrada 1011.

2.2.2 Decodificacao de Maxima Verossimilhanga para Cédigos

Convolucionais: O Algoritmo de Viterbi

No processo de decodificacao, o decodificador tenta fazer uma estimacao u da infor-
macao transmitida u baseado na seqiiéncia recebida r. Como para cada informacgao
u se tem uma palavra cédigo v associada, o decodificador poderd equivalentemente
fazer uma estimativa v da palavra codigo v. O papel da decodificacao é associar uma
estimativa ¥ a cada seqiiéncia recebida r. O erro na transmissao ocorrerda quando v#v,
visto que v é a palavra cédigo transmitida, portanto correta. Assim, a probabilidade

de erro condicionada do decodificador sera:
P(E|r) & P(¥ # v]r). (2.8)
A probabilidade de erro do decodificador é entao dada por:
P(E)=)_P(E|r)P(x), (2.9)

onde P(r) é independente do processo de decodificacao. Portanto, uma regra de decodi-

ficagio 6tima deve ser minimizar P(E|r) £ P(¥ # v|r). Como minimizar P(¥ # v|r) é

o mesmo que maximizar P(V = v|r), P(F|r) serd minimizada para uma dada seqiiéncia



recebida r escolhendo-se ¥ como sendo a palavra cédigo v que maximiza

P(r[v)P(v)

P(vir) = =5

(2.10)

onde fizemos uso do teorema de Bayes. Supondo-se que as seqiiéncias de informacao
sejam igualmente provaveis, ou seja, que P(v) nao dependa de v, e como P(r) também
nao depende de v, maximizar a Equacao (2.10) é equivalente a maximizar P(r|v). Para

o caso do canal discreto sem memoria:
P(r[v) = [[ P(rilv). (2.11)
i

O decodificador que seleciona uma estimativa pela maximizacao da Equacao (2.11) é
chamado de decodificador de maxima verossimilhanca. Por simplicidade, a expressao

anterior pode ser vista da seguinte forma:
log P(r|v) =Y log P(ri|v;), (2.12)
i

pois sendo o logaritmo uma fun¢ao monoténica, maximizar P(r|v) é equivalente a

maximizar log P(r|v).

Agora vamos considerar o caso de um canal simétrico bindrio. Neste tipo de
canal, tanto a palavra transmitida quanto a palavra recebida sao representadas por
seqiiéncias bindrias. Devido ao ruido, a probabilidade P(r; = v;]v;) = 1 —p e a
probabilidade P(r; # v;|v;) = p. Suponha que seqiiéncia recebida r seja diferente da
seqiiéncia transmitida v em d posicoes, onde d representa a distancia de Hamming
entre as duas seqiiéncias, ou seja, o nimero de posicoes em que as duas seqiiéncias

diferem. A partir disto a equagao (2.12) pode ser escrita como:

log P(r|v) = dlogp + (n — d) log(1 — p)

= dlog - P 1 nlog(l - p). (2.13)

Considerando-se que p < 1/2 e nlog(1—p) é constante para todo v, pode-se concluir que
a regra para a decodificacao de maxima verossimilhanca do canal simétrico binario é: A
palavra decodificada € aquela que minimiza a distancia de Hamming entre a seqiiéncia
transmitida e a seqiiéncia recebida, ou seja, escolha a palavra codigo que difere da

sequéncia recebida no menor niumero de posi¢oes.



A decodificacao de maxima verossimilhanca para os codigos convolucionais é
feita utilizando-se o Algoritmo de Viterbi, que foi originalmente proposto pelo préprio
Viterbi [20] em 1967. Para explicar o funcionamento deste algoritmo, vamos definir
dois conceitos: a métrica de ramo , v{’, que é a distancia de Hamming entre a seqiiéncia
recebida 777 e a palavra cédigo v} v no ramo x e no instante de tempo [ do diagrama
de trelicas; e a métrica acumulada, i, como sendo v + pf |, onde pf | é a métrica
acumulada no instante de tempo [ — 1. No caso do canal simétrico bindrio, a métrica
¢ considerada como sendo a distancia de Hamming entre a seqiiéncia recebida e as

palavras cédigo.

O Algoritmo de Viterbi consiste em achar o caminho na trelica que tenha a
menor métrica acumulada. O algoritmo é basedo na idéia de que apenas os caminhos
mais provaveis precisam ser salvos para o processamento futuro, enquanto os outros
caminhos podem ser eliminados sem prejudicar o desempenho da decodificacao. Em
cada né poderd chegar apenas o caminho que contiver a menor métrica acumulada. Este
caminho recebera o nome de sobrevivente. A escolha da palavra cédigo decodificada
serda baseda no caminho que possuir a menor métrica acumulada no no final da trelica.

De acordo com [21], o algoritmo de Viterbi pode ser sintetizado nos seguintes passos:

1. Valores iniciais: t = 0; Estado inicialSy = 0; pg(So = 0) = 0; ug(Se # 0) = oc;
2. Incremento unitario do tempo:

e Calcule a métrica de ramo para todos os ramos entrando em um né no tempo
l;
e Calcule a métrica acumulada para todos os caminhos entrando em um né

no tempo [, pela adicao da métrica de ramo entrando no né com a métrica

acumulada do sobrevivente em um né anterior no tempo [ — 1;

e Compare as métricas acumuladas para todos os caminhos entrando em um
no e ache o sobrevivente para cada né. Para cada né guarde o caminho

sobrevivente e sua métrica;

e Repita o passo 2 até o ultimo instante de tempo;

3. O 1ultimo sobrevivente é o caminho de méaxima verossimilhanca.
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Figura 2.6: Algoritmo de Viterbi para o canal simétrico binario.

Exemplo 3 Considere o diagrama de trelica do cddigo C(2,1,2) mostrado na Figura
2.6. Suponha que uma palavra codigo tenha sido transmitida e que a seqiéncia recebida

do decodificador seja:
r=(10,10,01, 10,00, 11).

Aplicando o algoritmo de Viterbi na decodificacdo desta seqiiéncia, obtemos a sequinte
palavra codigo

#=(00,10,01,10,00, 00)

Portanto, a seqiiéncia de informacao decodificada (ou estimada) serd:

a=(0, 1,0, 0,0, 0).

2.3 Algebra Aplicada a Teoria de Codificacao

Esta secao tem como objetivo apresentar alguns conceitos de algebra, tais como opera-

dores bindrios, grupos e corpos, da maneira como eles se aplicam a teoria de codificacao.



2.3.1 Operadores Binarios

Seja S um conjunto de elementos. Um operador bindrio x definido sobre S tem a funcao
de mapear qualquer par de elementos (a,b) € S em um terceiro elemento ¢ = a * b
também pertencente a S. Quando existir um operador binario * definido sobre S
dizemos que S é fechado com relacdo a este operador. Segundo [22], podemos definir

um operador bindrio da seguinte maneira.

Definicao 1 Um operador bindrio x definido sobre um conjunto S € uma funcdo que
mapeia S X S em S. Para cada (a,b) € S xS, denotaremos o elemento *((a, b)) de

S por a *b.

As operacoes de adicao, +, e de multiplicacao, -, sao diferentes operadores
binérios definidos sobre o conjunto dos inteiros Z, pois quaisquer dois inteiros somados
ou multiplicados produzirao também um numero inteiro. Por outro lado, a operacao
de adigdo no conjunto Z* (inteiros nao nulos) ndo é um operador bindrio porque a
operagao 2 + (—2), onde 2 € Z* e —2 € Z*, produz o elemento 0, e 0 ¢ Z*. Desta

maneira, o conjunto Z* nao é fechado com relacao ao operador bindrio +.

2.3.2 Grupos

Um grupo é um conjunto de elementos que pode ser definido da seguinte maneira.

Definicao 2 Seja G um conjunto de elementos. Seja x um operador bindrio definido
sobre G. Entao, o conjunto G fechado sobre o operador x serd um grupo (G, *) se

satisfizer as sequintes condi¢oes:
e O operador bindrio * tem que ser associativo, ou seja, para a,b,c € G, teremos
(axb)xc=ax*(bxc).
e FExiste um elemento e em G tal que, para todo x € G,
exT =1T*xe=1.

Este elemento ¢ chamado de elemento identidade de G.



e Correspondente a cada a € G, existe um elemento o' em G tal que
! !
a*xa =a *xa=e.

FEste elemento ¢ chamado de inverso de a.

Um grupo é dito comutativo se seus operadores bindrios também satisfizerem a
seguinte condigao:

axb=>bxa,
para quaisquer a,b € G.

O conjunto de todos os inteiros é um grupo comutativo com relacao a adicao
real, onde o inteiro 0 é o elemento identidade e o inteiro —a é o elemento inverso de
a. O conjunto Z* (inteiros nao negativos) tem como elemento identidade o niimero 0,
mas nao ¢ um grupo com relagao a adi¢ao, porque nao contém, por exemplo, o inverso

de 3.

Os exemplos de grupos mostrados anteriormente possuem um nimero infinito
de elementos. Grupos com um numero finito de elementos também existem, como

mostraremos nos dois exemplos a seguir.

Exemplo 4 Considere um grupo G = {0,1,2,...,m — 1}, onde m é um inteiro posi-
tivo. Considere também a adicao real + e um operador bindrio @ definido sobre G de

modo que, para quaisquer inteiro i e j pertencentes a G,
1P j=r,

onde r € o resto da divisao de (i + j) por m. O resto r é portanto um inteiro e estd
entre 0 e m — 1, logo pertence a G. Com isso concluimos que G ¢ fechado sobre a
operacao @, a qual € chamada de adicao mdédulo-m. A Tabela 2.1 mostra para todos 0s
possiveis pares de elementos de G o resultado da operacao de adi¢cao modulo-3. Pode-se

verificar facilmente que < G,® > € um grupo comutativo.

Exemplo 5 Agora vamos considerar - como sendo a operacdo real de multiplicacdo.

Seja G* = {1,2,3,...,p— 1}, onde p é um nimero primo. Considere ® como sendo



Tabela 2.1: Adicao médulo-3

0|12
011012
1117210
2121011

Tabela 2.2: Multiplicagao moédulo-5

O11213]4
1]1123]4
20121413
313142
4 1413121

o operador bindrio definido sobre G* da sequinte maneira: para quaisquer elementos
1,7 € G,
1OJ=r,

onde r € o resto da divisio de (i-j) por p. Como p € primo, e é maior do que i e maior
do que j, entao i-j nao é diwvisivel por p, logo o resto r ficard no intervalo 0 < r <p, e
portanto pertence a G*. Com isso, o conjunto G € fechado sobre a operacao bindria ©.
Este tipo de operacdo é conhecida como multiplicacao moédulo-p. A Tabela 2.2 mostra,
para todos os possiveis pares de elementos de {1,2,3,4}, o resultado da operagio ©.

Pode-se verificar facilmente que < G*,® > é um grupo comutativo.

No exemplo anterior é importante notar que se p nao for primo, alguns elementos
de G* nao terao o inverso, fazendo com que G* nao seja fechado com relacao ao operador
® . Por exemplo, para p = 4, o elemento 2 nao possui inversa multiplicativa, pois
201=2,202=0¢{1,2,3}, 2 3 = 2. Ou seja, nao existe a € {1,2,3} tal que
a®2=20a=1.



2.3.3 Corpos

Baseado na definicao de grupos, apresentaremos agora uma estrutura algébrica muito
importante para a teoria de codificacao, chamada corpo. Um corpo é um conjunto onde
se pode realizar as operacoes de adicao, subtracao, multiplicacao e divisao sem resultar
num elemento fora do conjunto. A adicao e a multiplicacao devem satisfazer as leis
da comutacao, distribuicao e associacao. Formalmente, um corpo pode ser definido da

seguinte maneira.

Definicao 3 Seja F' um conjunto de elementos. Seja + e - 0s operadores bindrios de
adi¢cdo e multiplicagdo. O conjunto F serd um corpo (F,+,-) se satisfizer as sequintes

condicoes:

o (F,+) é um grupo comutativo cujo elemento identidade é denotado por 0.
o (F* ) é um grupo comutativo cujo elemento identidade é denotado por 1.

e A multiplicacao é distributiva com relagao a adicdo, isto €, para qualquer tripla

a, b e c pertencentes a F'

a-(b+c)y=a-b+a-c

Um corpo cujo nimero de elementos é finito é chamado de corpo de Galois
(GF(q), do inglés: Galois Field) em homenagem ao matemético francés Evariste Galois.
Quando ¢ for um nuimero primo p, chamaremos este corpo de corpo finito primo ou
GF(p). Quando ¢ = p™, onde m é um inteiro positivo, os corpos sao chamados de
extensoes do corpo finito primo, e serd denotado por GF(p™). Os cddigos convolucionais

mostrados na Se¢ao 2.2 tém suas operagoes realizadas sobre GF(2).



Capitulo 3

O Canal para o Sistema de

Comunicacoes Moveis

Um sistema de comunicacao mével é aquele em que ha um deslocamento relativo en-
tre transmissor e receptor. Alguns exemplos desses sistemas sao a telefonia celular, a
telefonia fixa sem fio, a comunicacao entre uma aeronave e uma torre, etc. O canal
que caracteriza a maioria desses sistemas é o canal com desvanecimento. O desva-
necimento pode ser classificado como desvanecimento em larga escala, relacionado a
grandes distancias, e o desvanecimento em pequena escala, relacionado a pequenas
distancias. Um fator que contribui para o desvanecimento em larga escala é o chama-
do sombreamento, que esta relacionado a obstdculos como edificios, montanhas, etc.,
0s quais colocam o mével sob uma sombra eletromagnética, fazendo com que o sinal
transmitido chegue ao receptor através de difracoes e espalhamentos. A descricao do
desvanecimento em pequena escala, a partir de agora chamado apenas de desvaneci-
mento, serd um pouco mais detalha nas proximas secoes por ser um dos focos deste
trabalho. Associada ainda a estes dois tipos de desvanecimentos, existe uma perda na
potencia do sinal devido a distancia, entre transmissor e receptor, que varia conforme
o ambiente de comunicacao. As préximas quatro secoes serao dedicadas a conceitos
relativos ao desvanecimento e nas duas ultimas secoes deste capitulo falaremos sobre
diversidade e sobre capacidade de canal para sistemas de comunicacoes méveis com

miultiplas entradas e multiplas saidas, isto é, multiplas antenas.
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Figura 3.1: Ambiente com multipercursos.

3.1 Caracteristicas do Canal com Desvanecimento

Para se estudar o canal com desvanecimento de pequena escala deve-se considerar dois
fenomenos que sao: a propagacao por multipercursos e o efeito Doppler. Esses dois

fenomenos serao discutidos a seguir.

3.1.1 Propagacao por Multipercursos

A propagacao por multipercursos ocorre quando um sinal transmitido se propaga por
mais de um caminho até chegar ao receptor. O surgimento desses caminhos se dd
através da reflexao, difracao e espalhamento do sinal transmitido, em obstaculos como
postes, arvores, construcoes, etc. Devido a esses fenomenos, os sinais dos multiper-
cursos chegam ao receptor com diferentes intensidades e diferentes atrasos, resultando
numa diferenca de fase entre esses sinais. Na antena receptora, os sinais dos multi-
percursos somam-se fasorialmente, e com isso o sinal resultante podera ser fortemente
atenuado. Com as alteracoes do ambiente, tais como o movimento do transmissor ou
do receptor e de objetos situados nos arredores do canal radio-moével, a amplitude do
sinal oscilara consideravelmente. Quanto maior a velocidade de movimentacao, mais
rapidas serao as variacoes do sinal recebido. A essas variacoes se da o nome de des-
vanecimento por multipercursos. Um ambiente contendo multipercursos pode ser visto

na Figura 3.1.



Figura 3.2: Efeito Doppler.

3.1.2 Efeito Doppler

Devido ao movimento relativo entre o transmissor e o receptor, os multipercursos estao

sujeitos a percepcao de um desvio na freqiiéncia. Esse desvio no receptor é chamado

de efeito Doppler e é proporcional a velocidade de deslocamento relativa entre o trans-
missor e o receptor. Imagine um terminal mével percorrendo uma distancia d a uma
velocidade constante v e recebendo um tunico sinal com freqiiéncia f. hertz de uma
fonte fixa F', como mostra a Figura 3.2. Seja « o angulo formado entre a direcao de
movimento do terminal e a direcao de incidéncia do sinal recebido. O desvio Doppler
fa= v 'Cfc - cos & (3.1)

do sinal recebido serd dado pela seguinte expressao
onde ¢ é a velocidade da luz. Na pratica, como os sinais percorrem diferentes caminhos,

formando diferentes angulos de incidéncia, cada componente de multipercurso sofrera

um desvio diferente na freqiiéncia, fazendo com que a largura de faixa do sinal aumente

Esse conceito serd um pouco mais detalhado na Se¢ao 3.3.3.
3.2 Resposta ao Impulso do Canal Radio-Modvel

As variagoes da amplitude do sinal num ambiente radio-mével podem ser analisadas
observando-se a resposta ao impulso do canal radio-mével. Com essa informacao, pode-

se analisar e caracterizar os tipos de desvanecimentos existentes neste canal. Duas sao
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Figura 3.3: Resposta de um canal variante no tempo a um pulso extremamente peque-

no.

as caracteristicas a serem analisadas: a primeira é o espalhamento temporal introduzido
no sinal transmitido devido a propagacao por multipercursos e a segunda ¢ a variacao

desta resposta no tempo devido as variacoes do proprio ambiente radio-movel.

Para iniciar essa analise, considere que um pulso extremamente curto, idealmen-
te um impulso, seja transmitido através de um canal com multipercursos variante no
tempo. Através da Figura 3.3, pode-se notar que o sinal recebido relativo ao pulso
transmitido no instante £, ¢ uma composicao de varios pulsos com atrasos e ampli-
tudes diferentes. Considere agora que a transmissao deste pulso seja repetida varias
vezes. Observando-se novamente a Figura 3.3 pode-se notar que para o mesmo pulso
transmitido em instantes diferentes de tempo, o canal responde de forma diferente, ou
seja, o tamanho individual de cada pulso, o atraso relativo entre eles e até mesmo o
niumero de pulsos mudam a cada nova transmissao através do canal. Essas mudancas
sao imprevisiveis, portanto é bem razoavel se adotar um modelo estatistico para este

tipo de canal. Com este propdsito, veremos a andlise feita em [23] sobre os efeitos de



um canal com multipercursos em um sinal representado por:
z(t) = Re[u(t)e??™ '] (3.2)

onde u(t) é a envoltéria complexa de z(t) e f. é a freqiiéncia da portadora. Como
associado a cada caminho existe um atraso e um fator de atenuacao, e ambos sao

variantes no tempo, o sinal recebido pode ser expresso da seguinte forma
y(t) = an(t)zlt — 7(t)] (3.3)
n

onde ay,(t) é o fator de atenuagao do sinal relativo ao n-ésimo caminho e 7,(t) é o
atraso de propagagao do n-ésimo caminho, ambos no intante de tempo ¢. Substituindo

o sinal z(t) da Equagdo (3.2) na Equagao (3.3), teremos

y(t) = Re (Z oy (1) e T2 Femn Oy 1 Tn(t)]ej2”f0t> ) (3.4)
Fazendo a representacao do sinal y(¢) em banda bésica, teremos
r(t) =Y ap(t)e e Oult — 7, (1)) (3.5)

onde 6,,(t) = 2mw f.1,(t) é a fase do sinal r(¢). Portanto, a resposta ao impulso do canal

banda basica equivalente pode ser descrita por

h(r,t) = an(t)e 5[ — 5, (1)]. (3.6)

Como discutido anteriormente, a propagacao por multipercursos causa um atra-
S0, Ty, nos sinais recebidos. Observando-se a Equagao (3.5), esses atrasos, de natureza
aleatoria, causam uma variacao aleatéria na fase do sinal que resulta no ja citado
fenomeno de desvanecimento. Existem dois tipos de distribuicoes que podem descre-
ver a aleatoriedade de boa parte das comunicagoes por ondas de radio. Uma delas é
a distribuicao de Rayleigh, que caracteriza os ambientes onde a comunicacao é feita
praticamente apenas pelas componentes de multipercursos. Para este caso, a resposta
ao impulso h(7,t) é modelada por um processo Gaussiano complexo de média nula
cuja envoltéria |h(7,t)| segue uma distribuicdo de Rayleigh. A fun¢ao densidade de
probabilidade Rayleigh de uma varidvel aleatéria x, mostrada na Figura 3.4, é dada
por:

o T 202

p(z) = (3.7)
0, para x <0

%emp( x2>, para 0 < x < oo



Figura 3.4: Funcao densidade de probabilidade de Rayleigh.

2 4 a variancia. Neste caso o canal é chamado de canal

onde o é o desvio padrao e o
com desvanecimetno de Rayleigh. Em alguns ambientes de comunicagoes moveis, tais
como a comunicacao via satélite, existe uma predominancia de uma componente direta
do sinal. Para esses casos, o sinal recebido serd uma composicao da componente direta
do sinal com as componentes de multipercursos. A envoltéria das componentes de
multipercursos segue uma distribuicao do tipo Rayleigh, e quando somadas a uma
componente de linha de visada direta constante, produzem um sinal cuja envoltoria
segue uma distribuicao de Rice. Esses tipos de canais sao chamados de canais com

desvanecimento de Rice. A funcao densidade de probabilidade Riciana de uma variavel

aleatéria z, mostrada na Figura 3.5, é:

Zexp (—“"2“‘2) Jo (2£), para A>0,z >0

o2
p(z) = ’ (3.8)
0, para T <0

onde A é a amplitude do sinal dominante e .Jy(e) é a funcao Bessel de primeiro tipo e
ordem zero. A variavel R, mostrada na Figura 3.5, é chamada de fator Riciano e é dado
por R = A%/202%. Note que quando nao h4 linha de visada direta entre o transmissor e
o receptor, ou seja, A =0 = Jy(0) = 1, a fun¢ao densidade de probabilidade em (3.8)
se reduz a funcdo densidade de probabilidade de Rayleigh da Equagao (3.7).
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Figura 3.5: Funcao densidade de probabilidade de Rice para varios R.

3.3 Parametros do Canal Radio-Movel

Os parametros do canal rddio-mével tém uma fundamental importancia no projeto de
sistemas de comunicagoes, pois através da relacao destes com as caracteristicas do sinal

transmitido, pode-se classificar o canal de acordo com suas distorgoes.

3.3.1 Espalhamento Temporal

Supondo-se que a resposta ao impulso do canal em banda bésica equivalente, h(7,t),
seja um processo estaciondrio no sentido amplo, pode-se definir a funcao de autocorre-

lacao de h(r,t) como:
1
(i, A) = B (s O)h(rm; £+ A6, 3.9)

onde * denota o conjugado complexo. Como na maioria dos canais de rddio a amplitude
e a fase dos sinais recebidos, oriundos de caminhos diferentes, sao descorrelacionadas,

a equacao (3.9) pode ser expressa por
1
§E[h*(7'1; t)h(re; t + At)] = Sp(m1; At)d (1 — To). (3.10)

Fazendo At = 0, a funcdo de autocorrelagao S,(7;0) = S,(7) representa a poténcia

média na saida do canal em funcao do tempo de atraso 7. At representa a diferenca
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Figura 3.6: Perfil de intensidade de multipercurso.

entre duas observagoes do canal (ver Figura 3.3). A fungdo S,(7) é mais conhecida
como perfil de intensidade de multipercurso ou espectro de poténcia de atraso. A Figura
3.6 mostra o comportamento tipico desta funcao, onde o tempo 7, entre a primeira e a

ultima componente significativa de multipercurso é chamado de espalhamento temporal.

3.3.2 Faixa de Coeréncia

De maneira similar, pode-se analisar o espalhamento temporal no dominio da freqiiéncia

[23] tomando-se a seguinte transformada bidimensional de (3.10):

Su(fi, fos A1) 2 5 [7 [7 B[R (r; t)h(ro;t + At)]e?*min=12m)dr, dry
= [2 [ Su(ri; At)S(r1 — 1)ed?mim =) dr dr,
= [ Sp(m; At)ed? h-I2mgr
= J 2% Sulm At m8mdn = Sp(Af; At)

(3.11)

onde Af = fo — f1. A fungao Sy (Af; At) em (3.11) é denotada funcdao de correlagio
com espacamento frequencial e temporal e representa a correlacao das respostas do canal
a duas componentes de freqiiéncias espacadas de Af e transmitidas com um atraso

relativo no tempo At. Considerando que At = 0, as fungoes Sg(Af;0) = Sy(Af) e
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Figura 3.7: Funcao de correlacao das diferencas de freqiiéncias.

Sp(7;0) = Si(7) podem ser relacionadas por:

00 .

Su(Af) = / Sp(r)e P2 AT dr, (3.12)

—00
A faixa de freqiiéncia (Af)cana, mostrada na Figura 3.7, é denominada de faiza de
coeréncia do canal e representa a faixa de freqiiéncia sobre a qual as componentes es-
pectrais de um sinal tém o mesmo ganho, ou seja, é a faixa na qual essas componentes
sao fortemente correlacionadas. Se um sinal transmitido tiver a largura de faixa menor
que a banda de coeréncia do canal, este nao sofrera distorcoes e o canal serd consi-
derado ndo seletivo em freqiiéncia. Por outro lado, se a largura de faixa do sinal for
maior que (Af)canar, 0 canal é dito seletivo em freqiiéncia e o sinal sofrera distorcoes,
mais conhecidas como interferéncia intersimbolica. A faixa de coeréncia do canal é

inversamente proporcional ao espalhamento temporal como mostra a Equacao (3.13):

1

(Af)canal ~ T_ (313)

3.3.3 Espalhamento Doppler e Tempo de Coeréncia

Nesta sub-secao, trataremos de parametros que estao relacionados com a variabilidade
temporal do ambiente rddio-mével. Essas variagoes sao oriundas do movimento relativo
entre transmissor e receptor e/ou do movimento de objetos situados em torno destes.

Devido aos varios caminhos existentes entre transmissor e receptor cada multipercurso



sofre um efeito Doppler diferente, fazendo com que o espectro do sinal recebido se
espalhe por uma faixa de freqiiéncia maior do que a faixa original do sinal. Uma
maneira de relacionar o efeito Doppler com as variacoes temporais do canal é através

da transformada de Fourier da funcdo Sy (Af; At) em relacao a varidvel At. Ou seja,

Dy (Af; fp) = / N Su(Af; At)e *mIDA AL, (3.14)

— 00

Fazendo Af = 0, teremos Dy (0; fp) = Di(fp) e a relacao anterior se torna:
Du(fp) = / Su(At)e T2 AGAE, (3.15)

A fungao Dg(fp) é conhecida como espectro de poténcia doppler do canal e fornece a
intensidade do sinal em funcao da freqiiencia Doppler fp. Esse espectro pode ser visto
na Figura 3.8 (b), onde Bp é chamado de espalhamento Doppler do canal. Através do
espalhamento Doppler podemos retirar um parametro que informa a variabilidade tem-
poral do canal. Esse parametro é conhecido como tempo de coeréncia, (At)canar, € pode
ser determinado através da funcdao de correlacdo das variagoes temporais, mostrada na
Figura 3.8 (a), a qual é obtida pela transformada inversa de Fourier do espectro de
poténcia Doppler. O tempo de coeréncia é inversamente proporcional ao espalhamento
Doppler, ou seja,

(Aanat ~ 5 (3.16)
Durante este tempo, a resposta ao impulso do canal permanece invariante fazendo com
que os sinais transmitidos dentro deste intervalo de tempo tenham um desvanecimento

fortemente correlacionado. Caso o intervalo de tempo que separa dois sinais seja maior

que o tempo de coeréncia, esse sinais serao afetados independentemente pelo canal.

3.4 Classificacao dos Canais para Comunicacgoes Mdveis:

Tipos de Desvanecimento

Nesta secao faremos uma classificacao dos canais para comunicacoes moveis de acordo
com a relacao entre as caracteristicas do sinal transmitido e os parametros do canal
radio-mével. Os modelos que serao apresentados nesta secao estao relacionados com os
desvanecimentos devidos ao espalhamento temporal e ao espalhamento Doppler. Para

fazer esta classificagao faremos uma breve definicao dos tipos de desvanecimento [24].
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Figura 3.8: Funcao de correlacao das variagoes temporais e espectro de poténcia Dop-

pler, respectivamente.

3.4.1 Desvanecimento Plano

Neste tipo de desvanecimento a largura de faixa de freqiiéncia na qual se tem um
ganho constante e uma resposta de fase linear é maior do que a largura de faixa do
sinal transmitido. Nesta situacao todas as componentes espectrais do sinal transmitido
estarao sob um desvanecimento “plano”, e assim as caracteristicas espectrais do sinal

transmitido chegam ao receptor inalteradas.

Para que um ambiente radio-mével esteja sob um desvanecimeto plano, o sinal

transmitido tem que possuir as seguintes caracteristicas:

Bsinal << (Af)canal (317)

Tsinal >> Tm (318)

onde Bygina € Tyina sa0 a largura de faixa e a duragao de um simbolo do sinal, respec-

tivamente.

3.4.2 Desvanecimento Seletivo em Freqiiéncia

Para este desvanecimento a faixa de freqiiéncia na qual o canal tem um ganho constante
e uma resposta de fase linear é menor do que a largura de faixa do sinal transmitido.

Por este motivo, o espalhamento temporal do sinal torna-se maior do que a duracao



de um simbolo do sinal transmitido, e com isso o sinal recebido em um determinado
instante tera uma interferéncia de sinais transmitidos em instantes de tempo anteriores,
causando neste sistema uma interferéncia intersimbolica. Este tipo de interferéncia faz
com que o espectro do sinal recebido seja distorcido em relagao ao sinal enviado. Este

canal apresenta desvanecimento seletivo em freqiiéncia.

Para que um ambiente radio-moével esteja sob um desvanecimeto seletivo em

freqiiéncia, o sinal transmitido deve apresentar as seguintes caracteristicas:

Bsinal > (Af)canal (319)

Tsinal < Tm- (320)

3.4.3 Desvanecimento Rapido

O desvanecimento rédpido ocorre quando o intervalo de tempo em que ocorre uma
variacao significativa das caracteristicas do canal é menor do que o periodo de simbolo.
Esta variacao esta associada a uma dispersao na freqiiéncia que induz uma distorcao

no sinal recebido.

Para que o canal apresente desvanecimento rapido, o sinal transmitido deve

apresentar as seguintes caracteristicas:

Tsinal > (At)canal (321)

Bgina < Bp. (322)

3.4.4 Desvanecimento Quase-Estatico

Um canal possui um desvanecimento quase-estatico quando suas caracteristicas variam
muito lentamente em relacao a duracao de um simbolo, ou seja, durante a transmissao
de um bloco contendo um certo nimero de simbolos o canal pode ser considerado

estatico.
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Figura 3.9: Classificagao dos canais de comunicagoes moveis.

Um canal é modelado pelo desvanecimento quase-estatico se o sinal transmitido

apresentar as seguintes caracteristicas:

Tsinal << (At)canal (323)

Bsinal >> BD- (324)

3.4.5 Classificacao dos Canais

Com a definicao dos tipos de desvanecimento presentes no canal radio-mével, podemos
classificar os canais de comunicacoes moveis de acordo com a Figura 3.9. Na Figura 3.9

(a) os canais sao classificados comparando-se os parametros do canal com a largura de



faixa do sinal transmitido, e na Figura 3.9 (b) a classificagao é feita pela comparagao
entre os parametros do canal e a duracao de um simbolo do sinal. Devemos chamar
a atencao para o canal com desvanecimento plano, quase-estdtico, que serd o modelo
de canal considerado para o projeto dos cédigos no Capitulo 5. Neste canal a duragao
de um simbolo tem que ser ao mesmo tempo maior do que o espalhamento temporal e

menor do que o tempo de coeréncia do canal.

3.5 Diversidade

Em um canal com desvanecimento, para se obter a mesma probabilidade de erro conse-
guida em um canal com ruido Gaussiano branco aditivo (AWGN), o transmissor teria
que proporcionar muito mais poténcia de transmissao, e isto em alguns casos nao é
uma alternativa pratica devido as limitacoes principalmente no peso e no tamanho do
aparelho. Uma alternativa mais simples para se combater o desvanecimento é utili-
zar a técnica de diversidade. Esta técnica geralmente fornece ao receptor réplicas da
informacao transmitida que experimentam desvanecimentos descorrelacionados. Neste
caso, se uma componente do sinal estiver sob um desvanecimento profundo, algumas
das outras componentes terao uma grande probabilidade de sofrer uma atenuagao mais
leve. Em sistemas de comunicagoes moveis esta técnica pode ser explorada de diversas

maneiras. Alguns exemplos de diversidade serao citados a seguir.

3.5.1 Tipos de Diversidade

e Diversidade Temporal: Na diversidade temporal réplicas do sinal sao enviadas ao
receptor de tal forma que o tempo de separacao entre estas seja maior do que
o tempo de coeréncia do canal, fazendo com que os desvanecimentos que atuem
nos sinais sejam descorrelacionados. Um exemplo simples desta técnica é obtido
com a utilizacao de um cédigo de repeticao, onde a mesma informacao pode ser

transmitida repetidamente em instantes de tempo diferentes.

e Diversidade Fspacial: Na diversidade espacial réplicas do sinal sao transmitidas

de locais diferentes de tal forma que haja uma descorrelacao entre os caminhos



percorridos pelo sinal. Essa técnica geralmente é implementada utilizando-se di-
ferentes antenas na transmissao. Para que haja uma descorrelacao, estas antenas

devem estar separadas de pelo menos 0.5 comprimento de onda.

o Diversidade em Freqiiéncia: A diversidade em freqiiéncia segue o mesmo principio
das outras técnicas, ou seja, réplicas do sinal sao enviadas ao receptor por por-
tadoras distintas de tal forma que a separacao em freqiiéncia destas réplicas seja
maior do que a faixa de coeréncia, para que no receptor os sinais cheguem afetados

por desvanecimentos descorrelacionados.

3.5.2 Desempenho da Técnica de Diversidade

Agora mostraremos quantitativamente a melhora no desempenho de um sistema que
utiliza uma técnica de diversidade na transmissao de um sinal. Neste método, trans-
mitiremos L réplicas de um sinal as quais estarao experimentando L desvanecimentos

independentes.

Para comecar esta andlise, considere que a poténcia do ruido Gaussiano seja a
mesma nos L “ramos” de diversidade. Considere também que cada ramo tem a mesma

relacao sinal-ruido média dada por [25]:

Es
SNR = Elo*]=2, (3.25)
No
onde o é o ganho em cada aresta. Seja SNR;, parai =1,2,..., L, a relacao sinal-ruido

instantanea medida no i-ésimo ramo de diversidade, entao

E
SNR; = o N, (3.26)
A probabilidade de uma SN R; estar abaixo de um limiar v é dada por:
¢!
P(SNE <) = [ pia)da (3.27)
0

onde p;(z) é a fungao densidade de probabilidade (pdf) de SNR;. Essa funcao é
supostamente a mesma para todos os L ramos. Como os ramos sao independentes,

pi(x) nao depende de i, a probabilidade de todos eles estarem abaixo do limiar 7 seré:

P(SNR; <v,SNRy <7,...,SNR, <~) =[P(SNR; <~,)]". (3.28)



Como P(SNR; < v,) < 1, quanto mais aumentarmos L menor serd a probabilidade de
todas as réplicas do sinal estarem abaixo do limiar 7. Portanto, com alta probabilidade,
havera pelo menos uma réplica do sinal que nao sera significativamente afetada pelo

desvanecimento.

3.6 Capacidade do Canal Radio-Mével: Miiltiplas

Antenas

Nesta secao analisaremos um resultado importante da teoria da informacao: canais
com multiplas antenas transmissoras e receptoras (MIMO) possuem uma capacidade
de canal muito maior do que a dos canais que utilizam apenas uma antena transmissora

e uma receptora (SISO).

A capacidade de canal de um canal estd relacionada com a méaxima quantidade
de informagao que se pode transmitir em cada uso do canal. A partir da andlise mos-
trada no Apéndice A, podemos concluir que quando o canal é caracterizado por um
ambiente do tipo Rayleigh com miltiplas antenas, com desvanecimentos independen-
tes, capacidades de canal muito superiores ao caso de sistemas com uma tinica antena
transmissora e receptora podem ser obtidas. Isto justifica o estudo de técnicas de codifi-
cacao especificas para sistemas MIMO com o objetivo de se atingir, ou de aproximar-se
desta capacidade. No proximo capitulo estudaremos uma nova categoria de codigos
onde seus critérios de projetos levam em conta o nimero de antenas transmissoras

empregadas no sistema.



Capitulo 4

Cddigos Espacio-Temporais

Em um sistema de comunicagoes empregando n antenas transmissoras e m antenas
receptoras, os codigos espacio-temporais proporcionam um excelente desempenho com
altas eficiéncias espectrais, combinando as vantagens da diversidade espacial (através
do uso de multiplas antenas) e da diversidade temporal (através do uso de cédigos
de trelica) em canais com desvanecimento. Os STC, que foram propostos por Ta-
rokh et.al. [10] em 1998, quando transmitidos através de canais com desvanecimento
Rayleigh plano quase-estatico, devem ser construidos com base em dois critérios, os
quais buscam maximizar o ganho de diversidade e o ganho de codificacao do sistema.
Esses ganhos estao relacionados a parametros associados a matrizes formadas pelas di-
ferencas de possiveis pares de seqiiéncias transmitidas. Uma das principais dificuldades
em se obter esses cddigos vem do fato de que seus critérios de projeto sao baseados na
estrutura algébrica do dominio complexo de sinais em banda base, e nao numa estru-
tura algébrica finita, como um corpo de Galois, o que torna dificil a sistematizacao da
busca computacional de bons cédigos. Alguns resultados recentes [14], [12] e [29] tém

apresentado procedimentos sistemdticos interessantes para a busca de bons STC.

A Secao 4.1 apresentard o modelo do sistema espéacio-temporal com miiltiplas
antenas, em seguida a Secao 4.2 mostrard o desenvolvimento feito em [10] para se
chegar aos critérios de projeto de cédigos espacio-temporais. Finalmente, na Secao 4.3,
apresentaremos dois exemplos de STC para as constelagoes PSK retirados de [10], e

através de simulacoes mostraremos o excelente desempenho destes codigos em canais
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com desvanecimento, enquanto sua complexidade pode ser comparada a complexidade

dos cédigos usados em canais Gaussianos.

4.1 Modelo do Sistema

Considere um sistema de comunicagao mével com desvanecimento de Rayleigh pla-
no quase-estatico empregando n antenas transmissoras e m antenas receptoras como
mostrado na Figura 4.1. No transmissor a seqiiéncia de informacao é codificada pe-
lo codificador de canal. Em seguida os dados codificados entram em um conversor
serial /paralelo e sao divididos em n subseqiiéncias. Essas subseqiiéncias sao entao ma-
peadas em n sequiéncias de simbolos de uma constelacao. Em cada instante de tempo
t, um simbolo de cada seqiiéncia é enviado por uma antena, resultando em n trans-
missoes simultaneas. No receptor cada antena recebe em cada instante de tempo ¢ uma
superposicao dos n sinais transmitidos no instante de tempo ¢. Desta maneira o sinal

d‘z recebido pela j-ésima antena no instante ¢ é dado por:
dl =" hijci/Es + 1] (4.1)
i=1

onde ¢! é o sinal transmitido pela i-ésima antena no instante ¢, E, é a energia média do
sinal transmitido, nz ¢ um ruido Gaussiano branco complexo de média zero e variancia
Ny/2 por dimensao e h;; denota o desvanecimento presente no caminho da i-ésima
antena transmissora para a j-ésima antena receptora. Nesta dissertacao considera-
remos que os desvanecimentos sao amostras independentes de um processo aleatério
Gaussiano complexo de média zero e variancia 0.5 por dimensao. Na pratica, para
que os desvanecimentos sejam independentes, as antenas téem que estar separadas de
pelo menos algumas unidades de comprimento de onda. Além disso, vamos supor que
o receptor conheca perfeitamente o canal e que o algoritmo de Viterbi com métrica

Euclideana seja usado no decodificador.



Antenas Antenas

Transmissoras Receptoras
Modulador 1 1 Desmodulador
| Codificador S/P § § Decodificador |—
de Canal

Modulador m Desmodulador

Figura 4.1: Modelo do sistema espacio-temporal.

4.2 Critérios de Projeto de Cdédigos Espacio-Temporal

Nesta segdo mostraremos a andlise feita por Tarokh [10] para se chegar aos critérios de
projeto de STC para o canal de comunicacoes mdveis com desvanecimento de Rayleigh
plano quase-estatico. Os critérios de projeto para sistemas de comunicacoes que sao
modelados pelo desvanecimento rapido, assim como os que sao modelados por uma
mistura dos desvanecimento lento e rapido, sao diferentes dos que serao apresentados
neste trabalho e podem ser encontrados em [10]. Antes de comegar o desenvolvimen-
to dos critérios de projeto, definiremos algumas notacoes e algumas propriedades de
algebra linear, as quais serao utilizadas no decorrer desta secao. Considere os vetores
X = (21,T2,...,7%) €y = (y1,¥a, ..., yx) pertencentes aos complexos C¥. O produto

interno entre x e y é dado por:

k
X y= Z T (4.2)
i=1

onde y; denota o complexo conjugado de y; . Se A = A*, onde A* denota o conjugado
transposto de A, entdao A é uma matriz Hermitiana. Para qualquer vetor complexo
X1xn, @ matriz A serd definida nao negativa se xAx* > 0. Uma matriz V,,, é unitaria
se VV* = I, onde I é a matriz identidade. Uma matriz B, .; é raiz quadrada de A
se BB* = A. A seguir mostraremos as propriedades de dlgebra utilizadas nesta secao

126].

e Um autovetor v de uma matriz A, ., correspondente a um autovalor A é um

vetor 1 X n de comprimento unitdrio tal que vA = Av. O espaco vetorial criado



pelos autovetores de A correspondente ao autovalor zero, tem dimensao n — r,

onde r é o posto da matriz A.
e Qualquer matriz A com raiz quadrada B ¢ definida nao negativa.

e Para qualquer matriz Hermitiana A definida nao negativa, existe uma matriz

triangular inferior quadrada B tal que BB* = A.

e Dada uma matriz Hermitiana A, os autovetores de A geram um espac¢o complexo
n-dimensional. Além disso, existe uma matriz unitdria V' e uma matriz diagonal
D tal que VAV* = D. As linhas de V formam uma base ortonormal de C", dada
pelos autovetores de A. Os elementos da diagonal de D sao os autovalores \; de

A incluindo os autovalores miltiplos.

e Os autovalores de uma matriz Hermitiana definida nao negativa sao reais e nao

negativos.

4.2.1 Critérios de Projeto de Cddigos Espacio-Temporais pa-
ra Canais com Desvanecimento Rayleigh Plano Quase-

Estatico

Neste canal o desvanecimento contido no caminho entre a ¢-ésima antena transmissora
e a j-ésima antena receptora permanece constante durante um frame, isto é, durante [

transmissoes, e muda independentemente de um frame para o outro.

Para o sistema descrito na Secao 4.1, a probabilidade de erro com relacao ao
par (do inglés: pairwise error probability), denotada por P(c — e), é definida como a
probabilidade de um decodificador de maxima verossimilhanca decidir-se erroneamente
pela palavra

_ 1.2 n,1,2 n 1.2 n
e_elel...elezez...e2...elel...el

quando a palavra codigo transmitida foi

c:C%C%-.-C?C%C%.-.C;L.-.C;‘CZQ-.-C?,



dado que os parametros do desvanecimento do canal, h; ;, sao conhecidos. Esta proba-

bilidade pode ser aproximada por:

P(c—>e|hi7j,i:1,2,...,n, j:1,2,...,m)

(4.3)
< exp(—d*(c,e)Es/AN,)
onde Ny/2 é a variancia do ruido por dimensao e
m n 2
Plee) = D57 S higlei — ) (14)
j=1 t=1 | i=1

Apés algumas manipulacoes a Equagao (4.4) pode ser reescrita como:

d*(ee) = D > hijheg ) (e —ele —ef) (4.5)

7=1 =1 =1 t=1

Definindo-se ; = (hj, hay, .-, hnj) € Alc,e) = S (¢ — &) (] —€f), para 1 <

p,q < n, a Equagao (4.5) se torna:
d*(c,e) = QAQ. (4.6)
7=1

Substituindo (4.6) em (4.3) obtemos a seguinte expressao para a probabilidade de erro

com relagao ao par

Plc—elhi=1,2...,n j=12..m)

(4.7)
< ITIj%, exp(—Q;A(c, €)% Es/4Np).
Como A(c,e) é Hermitiana, e
el —cl el—cb - e —¢f
e2—c2 e2—c2 - e ¢
Blc,e) A 1~ C € G 1A (4.8)

n n n noo, .. 6?—0?



é a raiz quadrada de A(c,e), entao os autovalores de A(c, e) sdo niimeros reais e nao

negativos.

O préximo passo ¢ expressar d?(c,e) em termos dos autovalores da matriz
A(c,e). Como ja mencionado, para cada matriz Hermitiana A(c,e) existe uma ma-
triz unitaria V' e uma matriz diagonal real D tal que VAV* = D. Se a matriz V for

unitaria, entao V'V* = I e portanto

VA(c,e)V*=D =
A(c,e) =V*'DV =

Q;A(c, €)= (Q,V*)D(VQ}).

Definindo (81, B2,4, - - - Bn,j) = ;V*, podemos chegar a seguinte expressao:
QjA(c,e) =D N |8l (4.9)
i=1

Substituindo (4.9) em (4.7) teremos a seguite expressao para o limitante superior dado

em (4.3):

2. (4.10)

H exp(—(Es/4Ny) Z Ai|Big
i1 i=1

Como h; ; sao modelados como amostras independentes de um processo aleatério Gaus-
siana complexo de média zero e variancia 0.5 por dimensao, e V' ¢ unitdria, entao f3; ;
também serao varidveis aleatérias Gaussianas complexas com média zero e variancia
0.5 por dimensao. Portanto podemos tirar o valor médio da Equagao (4.10) e obter um

limitante superior para probabilidade média de erro com relacao ao par dado por:

(H?l(l + )\1i(Es/4NU)) ) :

P(c—e) <

(4.11)



Seja r o posto da matriz A(c,e), entao o espago vetorial gerado pelos autovetores
de A(c,e) correspondentes aos autovalores zero tem dimenssao n — r. Portanto os
autovalores nao nulos de A(c,e) sao, digamos, A, Ag,..., A\, e com isso a Equagao

(4.11) pode ser aproximada por:

Plc—e) < (1} Ai) h (4%0> o (4.12)

Com base na Equagao (4.12) podemos observar os ganhos de diversidade e de codifi-
cagao do sistema. O ganho de diversidade rm é o expoente da relagao sinal ruido F;/N,
e determina a inclinacao na curva da probabilidade de erro. O ganho de codificacao,
(AtAz...\) Y7, 6 uma medida aproximada do ganho sobre o sistema nio codificado
e representa um deslocamento horizontal na curva da probabilidade de erro. Através
desta andlise Tarokh et.al. [10] chegou a dois critérios de projeto para o canal com

desvanecimento Rayleigh plano quase-estatico, a saber:

e O Critério do Posto: Neste critério o parametro a ser maximizado é o posto
minimo r da matriz B(c,e) com relagao a todos os pares distintos de palavras
cddigos ¢ e e. O ganho de diversidade é rm < nm, com igualdade se o posto for

completo, ou seja, r = n.

e O C'ritério do Determinante: Para um dado ganho de diversidade rm, a meta
deste critério é maximizar a média geométrica minima dos autovalores nao nu-
los da matriz A(c,e), (A;Ay...\,)'/", com relagio a todos os pares distintos de

palavras codigos c e e. Este representa o ganho de codificacao.

Um ponto interessante a ser analisado deste resultado é que o projeto desses codigos
independem do nimero de antenas receptoras. Por isso um c6digo que proporciona

uma diversidade r na transmissao pode ser chamado de um r-cédigo espdcio-temporal.
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Figura 4.2: Constelacoes 4-PSK (a) e 8-PSK (b).

00 01 02 03

101112 13

20212223

303132 33

Figura 4.3: 2-c6digo espacio-temporal, 4-PSK, 2 bits/s/Hz.

4.3 Construcao dos Cdédigos

Nesta secao mostraremos dois exemplos de STC obtidos por Tarokh et.al., construidos
com base nos critérios do posto e do determinante. Mostraremos também o procedi-
mento para se determinar estes ganhos, e, em seguida, observaremos seus desempenhos
em um canal com desvanecimento Rayleigh plano quase-estatico, através de suas curvas

de probabilidade de erro.

Considere a constelagao 4-PSK mostrada na Figura 4.2 (a). A trelica da Figura
4.3 descreve um STC para o 4-PSK com duas antenas transmissoras. O ganho de
diversidade é rm = 2 e o ganho de codificacio é (A \y)'/? = 2. A eficiéncia espectral

para este c6digo é de log,(4) = 2 b/s/Hz. A trelica mostrada na Figura 4.4 refere-
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Figura 4.4: 2-c6digo espacio-temporal, 8-PSK, 3 bits/s/Hz.

se a um STC que usa duas antenas transmissoras para transmitir simbolos de uma
constelagao 8-PSK, vista na Figura 4.2 (b), através do canal. O receptor é equipado
com uma antena. Este cddigo proporciona um ganho de diversidade de 2 e um ganho de
codificagao de 1.4, com uma eficiéncia espectral de 3 b/s/Hz. Nestas trelicas cada par de
simbolos no canto esquerdo da trelica representa, respectivamente, o sinal transmitido
pela primeira e segunda antenas. Ao lado esquerdo de cada estado, no canto esquerdo
da trelica, o nimero de pares de simbolos é igual ao nimero de ramos saindo deste
estado. O par de simbolos mais a esquerda rotula o ramo mais acima; o par de simbolos

seguinte rotula o ramo imediatamente abaixo, e assim por diante.

Para se chegar aos ganhos de diversidade dos c6digos citados anteriormente foi
necessario verificar se todas as matrizes B(c, e), referentes aos possiveis pares distintos
de seqiiéncias que iniciam em estados iguais e terminam em estados iguais, tivessem
posto completo. Apos essa verificacao, foi preciso calcular a média geométrica dos
autovalores referente a cada matriz A(c,e), para finalmente escolher a menor média

dentre elas. Como exemplo, mostraremos o calculo do posto e da média geométrica dos



Figura 4.5: Par de seqiiéncias.

autovalores de uma matriz A referente ao par de seqiiéncias mostrados na trelica da
Figura 4.5. Considere que as seqiiéncias tém comprimento [ = 2. A Figura 4.5 mostra

os caminhos percorridos pela seqiiéncia correta, abd, e pela seqiiéncia errada, acd.

Através da Equacao (4.8) e dos simbolos complexos da constelagao 4-PSK, ob-

temos a seguinte matriz:

B(c,e)=| . (4.13)

A(c,e) = . (4.14)

A matriz A tem posto r = 2 e autovalores A\; = Ay = 2, com uma média geométrica
de seus autovalores igual a 2. E bom lembrar que para se determinar os ganhos de
diversidade e codificacao, este procedimento deve ser feito para todos os possiveis pares

distintos de seqiiéncias na trelica.

Com o objetivo de analisar o desempenho destes cédigos em um canal com des-
vanecimento Rayleigh plano quase-estatico, nés reproduzimos as simulagoes feitas em
[10] para os dois exemplos citados nesta se¢ao. As simulacoes, que podem ser vistas
na Figura 4.6, foram feitas transmitindo-se frames de 130 simbolos sob um desvaneci-
mento constante, independente de canal para canal, e que muda independentemente de

um frame para o outro. Nesta simulacao pode-se observar o desempenho dos cédigos
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Figura 4.6: Probabilidade de erro de frame (FER) versus relacao sinal-ruido (SNR)

para 2-codigos espécio-temporais 4-PSK e 8-PSK com uma antena receptora.

através da curva tragada pela probabilidade de erro de frame (FER, do inglés: Frame
Error Rate) versus relagao sinal ruido (SNR). Vale ressaltar que, para estes valores de
SNR e para estas probabilidades de erro, os sistemas codificados (e que faziam uso da
diversidade) que antecederam os que adotam c6digos espacio-temporais s6 conseguiam
eficiéncias espectrais menores do que 1 b/s/Hz em canais com desvanecimento. Di-
zendo de outra maneira, os codigos espacio-temporais apresentam ganhos de algumas

ordens de magnitude comparados aos seus antecessores.

Devemos chamar a atencao para o fato de que os cédigos apresentados nesta
secao nao sao Otimos. Para se obter um codigo 6timo é necessario investigar por
S(M:29) c4digos, onde S é o niimero de simbolos da constelacdo e M é o niimero de
estados da trelica. Por exemplo, para achar o cédigo 6timo de uma trelica com 4
estados que utiliza simbolos de uma constelacao 4-PSK, através de uma busca nao
sistemdtica, terfamos que procurd-lo em um universo de 432 cédigos. Esta procura se

torna impraticdvel mesmo quando o nimero de estados da treliga e/ou o nimero de

simbolos da constelagao sao modestos. Dai a relevancia desta dissertagao, pois nela



serao apresentadas maneiras sistematicas de se obter, se nao o cédigo 6timo, um bom

codigo.



Capitulo 5

Cdédigos Convolucionais

Espacio-Temporais Sobre GF(p)

Desde o surgimento dos STC, muitos pesquisadores tém se envolvido com o projeto
de STC étimos, isto é, cédigos que proporcionam os maximos ganhos de diversidade
e codificacao. Alguns cédigos propostos em [10] e [11] foram projetados & mao ou
achados através de uma busca computacional exaustiva. Como ja visto, a principal
dificuldade para o projeto de STC é que seus critérios de construcao sao baseados no
plano complexo de sinais modulados em banda base, ao invés de num dominio discreto
como os codigos tradicionais constumavam ser projetados. Recentemente, resultados
importantes foram publicados por Hammons e El Gamal [12] e [13], Blum [14] e [15] e
por Grimm et.al. [29]. Em [12] e [13], outros critérios de posto bindrio (substituindo
o critério do posto baseado nos complexos) foram desenvolvidos tornando a busca
de codigos mais simples e dando uma condicao suficiente para garantir que o STC
associado atinja o méximo ganho de diversidade para qualquer nimero de antenas
transmissoras com modulagoes BPSK e QPSK. Os trabalhos realizados por Blum [14]
e [15] consideram c6digos convolucionais bindrios como STC e apresentam condigoes
necessarias e suficientes para garantir que os STC alcancem um ganho de diversidade
maximo. Nestes trabalhos, Blum desenvolveu métodos para se calcular um limitante
para o ganho de codificagao. Em [29], outras regras de projeto que garantem o maximo
ganho de diversidade sao propostas para qualquer nimero de antenas transmissoras.

Em todos os trabalhos mencionados acima, os codigos foram construidos ou sobre
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corpos binarios ou sobre corpos binarios estendidos.

Neste capitulo, que contém as contribuicoes desta dissertacao, apresentaremos
um procedimento de projeto alternativo para se obter ganhos de diversidade e codi-
ficacao. Consideraremos um sistema codificado espécio-temporal constituido de um
codificador convolucional linear de taxa R = 1/2 sobre GF(p), onde p pode ser qual-
quer nimero primo, seguido por um conversor serial /paralelo, n mapeadores de GF(p)
em sinais de uma constelacao p-aria, e n antenas transmissoras. Esses codigos possibi-
litam uma eficiéncia espectral de log,(p) b/s/Hz. O projeto dos STC serd restrito para
duas antenas transmissoras. Restricoes simples serao impostas a matriz geradora de
um cédigo convolucional de taxa R = 1/2 para garantir ganho de diversidade méximo
dos STC. Sob estas restricoes, e devido a estrutura linear dos cddigos convolucionais,
o esfor¢co computacional em relacao ao critério do determinante é consideravelmente

reduzido.

Na Secao 5.1 apresentaremos o modelo para o sistema espacio-temporal uti-
lizando um codificador convolucional de taxa R = 1/2 sobre GF(p). Na Secao 5.2
consideraremos os cddigos convolucionais espacio-temporais sobre GF(p) (STCC, do
inglés: Space-Time Convolutional Codes) e apresentaremos as restri¢oes a serem im-
postas a matriz geradora de um cédigo convolucional de taxa R = 1/2, as quais serao
suficientes para garantir ganho de diversidade maximo. Apresentaremos na Secao 5.3
alguns exemplos de STCC sobre GF(5) e GF(7) com ordens de memdria 1 e 2. Alguns
resultados de simulacao serao mostrados e analisados na Secao 5.4, através de curvas
tracadas pela taxa de erro de frame versus relacao sinal ruido para m = 1,2, 3 antenas

receptoras. Finalmente, na Secao 5.5, faremos uma breve conclusao deste capitulo.

5.1 Modelo do Sistema

Considere um sistema de comunicacoes que emprega n antenas transmissoras e m
antenas receptoras como foi mostrado na Figura 4.1. Neste sistema nos substituiremos
o codificador de canal geral por um codificador convolucional de taxa R = 1/n sobre
GF(p), onde p é primo. As n saidas desse codificador serao mapeadas em sinais de uma

constelacao p-aria e transmitidas simultaneamente pelas n antenas. O novo modelo do
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Figura 5.1: Modelo do sistema espacio-temporal com codificador convolucional sobre

GF(p).

sistema é mostrado na Figura 5.1. A expressao para o sinal recebido pela j-ésima

antena no tempo ¢ é a mesma da Equacao (4.1), dada por:
di = Z hijciv/ Es +mp
i=1

onde ¢! é o sinal transmitido pela i-ésima antena no tempo ¢, F; é a energia média do
sinal transmitido, 7/ é um ruido Gaussiano branco complexo de média zero e variancia
Ny/2 por dimensao e h;; denota o desvanecimento presente no caminho da i-ésima
antena transmissora para a j-ésima antena receptora. Para 1 <1 <nel <j<m,
esses desvanecimentos sao modelados como amostras independentes de um processo
aleatério Gaussiano complexo de média zero e variancia 0.5 por dimensao. Esses des-
vanecimentos permanecem constantes durante um frame e mudam independentemente
de frame para frame, caracterizando um desvanecimento quase-estatico. Também ire-
mos supor que o receptor conheca perfeitamente o canal e que o algoritmo de Viterbi
com métrica Euclidiana seja usado no decodificador. Sob essas condicoes podemos
utilizar os critérios do posto e do determinante, mostrados no capitulo anterior, para a

construcao dos cédigos que serao apresentados nesta segao.

Na proxima secao, considerando o sistema mostrado na Figura 5.1, apresen-
taremos o desenvolvimento matemdtico que resultard em algumas restricoes a serem
impostas a matriz geradora de um codificador convolucional de taxa R = 1/2, de forma

a garantir que os STCC gerados por ela tenham ganho de diversidade maximo.
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Figura 5.2: Codificador convolucional sobre GF(p).

5.2 Coddigos Convolucionais Espacio-Temporais so-

bre GF(p)

Seja U(D) = ug +uy D 4+ uyD* + - -+ o polinomio de informagao sobre GF(p) represen-
tando uma seqiiéncia de informacao. Esta seqiiéncia é codificada por um codificador
convolucional sobre GF(p) de taxa R = 1/n, o qual é uma realizacao direta de um

vetor gerador polinomial:
G(D) = [G1(D),Gs(D),...,G,(D)],
produzindo um vetor codificado
V(D) =U(D)G(D) = [V!(D),V*(D),...,V"(D)],

onde V(D) = vy +viD+viD*+- - -+v;D'+- -+ parai =1,2...,n, sdo as n seqiiéncias
codificadas. Os geradores do cédigo sao G;(D) = go; + 91D + ¢2,D? -+ + gD,
parai=1,2...,n, onde K é a memoria do codificador. Um exemplo genérico de um
codificador convolucional sobre GF(p) de taxa R = 1/2 pode ser visto na Figura 5.2.
A cada instante ¢t um simbolo de informagao em GF(p) produz um bloco de n
simbolos codificados em GF(p) denotado por (v}, vZ,...,v}). Considerando o sistema
mostrado na Figura 5.1, esses simbolos sao mapeados em uma constelacao p-aria, como
as mostradas na Figura 5.3. Os n simbolos complexos (¢}, 7, ..., c}) sdo entdo trans-

mitidos pelas n antenas. Uma seqiiéncia de blocos (¢}, c?,...,c%), para t = 1,2,...,1

forma uma palavra cédigo ¢ do cédigo espéacio-temporal.



(a)

Figura 5.3: Constelacoes 5-PSK (a) e 7-PSK (b).

A partir de agora, concentraremos nossa atengao em sistemas com duas antenas
transmissoras. De acordo com os critérios do posto e do determinante, devemos procu-
rar um codigo C que tenha, acima de tudo, ganho de diversidade méaximo e que, como
um critério secunddrio, maximize o minimo determinante

!
det (Z(ezl —C},@? —C?)*(G} —c},e? _C?)> ) (51)
i=1
com relacao a todos os pares de palavras cédigo c e e, onde * denota o conjugado
complexo. Continuando, exploraremos a estrutura algébrica dos codigos convolucionais
e apresentaremos algumas regras de projeto para garantir a condi¢ao de posto completo

e a reducao na complexidade da busca de bons c6digos.

Lema 1 Considere um cddigo convolucional espdcio-temporal de taxa R = 1/2 sobre

GF(p), onde p é primo, com matriz geradora

G(D) = gD+ ...+ 9K,1DK
Joz2 +...+ gKfl,ZDK_l

onde gx1 # 0, goo # 0 € go1 = gro = 0. Entao, 1) Os rotulos de todos os ramos

que partem de um mesmo estado na trelica do cédigo coincidem no primeiro simbolo e

diferem no sequndo simbolo, e 2) Os rétulos de todas as transigoes chegando ao mesmo

estado coincidem no sequndo simbolo e diferem no primeiro simbolo.

Prova: Usaremos o fato de que, para quaisquer elementos u,u’ e ¢ de um corpo de

Galois teremos que:

u-g=u-g = u=u, (5:2)



u-g#u-g = u#u. (5.3)
Para provar 1), vamos considerar o estado atual do codificador como sendo oy =
[ur,...,ug]t. Quando ug(f) for o simbolo de entrada, a transicao de estado serd
os = 0p = [Uuo(f),u1,...,ug_1]. Como por suposi¢ao go; = 0, o simbolo codificado
correspondente & primeira antena serd dado por (ver Equacdo (2.4)):

K-1

vt = Z Uy * Gug + UK - GK 1 (5.4)
n=1

o qual é uma constante em GF(p) que nao depende de ugy(f), mas depende de o,. Isto
mostra que o primeiro simbolo de todos os ramos partindo do mesmo estado sao iguais.
Agora, para a mesma transicao de estado o, — oy, como por suposi¢ao gg o2 = 0, 0
simbolo correspondente a segunda antena serd dado por (ver Equacao (2.5)):

K-1

v? = uo(f) '90,24—2%'9“,2 =uo(f) - o2+ V2, (5.5)

p=1
onde V5 é uma constante em GF(p). Desta maneira, em GF(p), v? serd diferente para

diferentes valores de ug(f).

Para provar 2), vamos considerar o estado final do codificador como sendo o, =
[ug, U1, ..., ux_1]. Entdo, para a transigao de estado oy = [uy,...,ux_1,ux(s)] = oy,

o simbolo correspondente a primeira antena sera dado por:
K—1
o' =)y g+ ure(s) - gicr = Vi 4 uie(s) - gicn, (5.6)
n=1

onde Vi é uma constante em GF(p). Portanto, em GF(p), v' serd diferente para
diferentes valores de u(s). Para a mesma transicao oy — o, o simbolo correspondente
a segunda antena sera dado por:

K-1

v? = ug - go,2 + Z Uy * Gu,2, (5.7)

pn=1
o qual é uma constante em GF(p) que nao depende de ug(s), dependendo apenas de

O'f. |

!Note que aqui nés omitimos a varidvel ¢ usada na Figura 5.2 por motivos de simplicidade.



Teorema 1 Considere um cédigo convolucional espdcio-temporal de tara R = 1/2
sobre GF(p), onde p € primo. Se a matriz geradora G estiver de acordo com o Lema

1, entao a condicao de posto completo é garantida.

Prova:  Supondo-se que a matriz geradora G esteja de acordo com o Lema 1 e
considerando-se um par arbitrario de palavras codigos c e e de comprimento 2/ simbolos,
entdo a Equagao (5.1) resultard em:

0 fod i 0

0
det £ det + + ) (5.8)
! 0 lai]? d* h 0 0

onde

-1
;= (e} —c}), bi=(ef—¢}), =) Inf,
=2

(5.9)
-1 -1
h=>Y lal, e d=>"ad}.
i=2 i=2
Do Lema 1, temos que |a;|*> > 0 e |b]? > 0. Pela desigualdade de Schwarz,
2
Dolal*x Y |l > ‘Zaibz‘ , (5.10)
e desta maneira fh > |d|2. Como f > 0e h > 0, devemos ter que
det = |a1[?[bi]* + a1 |2 f + |bi|*h + fh — |d|* > 0, (5.11)
l N N~ N N—|—
>0 >0 >0 >0
o que garante a condigao de posto completo. 0]

5.3 Resultados da Busca de Cédigos

Nesta secao apresentaremos alguns exemplos de 2-codigos espacio-temporais gerados
por codificadores convolucionais lineares de taxa R = 1/2 sobre GF(5) e GF(7). As
restricoes desenvolvidas na secao anterior serao aplicadas ao codificador convolucional
(isto é, gx1 # 0, goo # 0 € go1 = gk = 0) para garantir a condigdo de posto com-
pleto. Apods garantida esta condi¢ao, o minimo determinante serd entao maximizado.

Comecaremos nossos exemplos com codificadores de meméria unitéria.



Exemplo 6 Considere a constelagio 5-PSK mostrada na Figura 5.3(a). Sequindo as
restrigoes da Se¢ao 5.2, o codificador convolucional sobre GF(5) terd uma matriz ge-
radora G(D) = [g1,1D, go2]. Esses cédigos tém ganho de diversidade 2, com eficiéncia
espectral 2.32 b/s/Hz. Em relagdo a busca dos codigos, variamos g, 1 € goa por todos os
elementos nao nulos de GF(5), resultando em 16 diferentes cédigos. O determinante

minimo de A(c,e) para cada cédigo € listado na matriz D(g11, go2) o sequir.

1,38 2,23 2,23 1,38

2,23 1,38 1,38 2,23
D(91,1,90,2) = )

2,23 1,38 1,38 2,23

1,38 2,23 2,23 1,38

onde o elemento (i,j) desta matriz corresponde ao determinante minimo para o STCC
obtido quando fazemos g1 = 1 e goo = j. Claramente, um dos melhores cddigos é
obtido, por exemplo, para gi1 =1 e goo = 2. Este codigo tem um ganho de codificagdo

de 2.253. A trelica deste codigo é mostrada na Figura 5.4.

00 02 04 01 03 0

10 12 14 11 13 1

20 22 24 21 23

30 32 34 31 33

40 42 44 41 43 4

Figura 5.4: Trelica do 2-cédigo espacio-temporal para 5-PSK, 2.32 b/s/Hz, (codificador
convolucional: GF(5), R=1/2, K =1).

Nesta e nas trelicas seguintes, cada par de simbolos no canto esquerdo da trelica

representa o sinal transmitido pela primeira e pela segunda antenas, respectivamente,



como explicado no Capitulo 4. O rétulo do lado direito da trelica indica o estado do

codificador.

Note que a matriz D(gy 1, go2) ¢ simétrica, possibilitando reduzir ainda mais o
procedimento de busca. Esta simetria também pode ser obtida para cédigos com ordem

de memoria mais alta.

Exemplo 7 Considere agora a constelagao de sinais 7-PSK da Figura 5.3(b). Nova-
mente vamos considerar um codificador convolucional de memoria unitdria satisfazendo
as condi¢oes da Secdo 5.2. Portanto, obteremos um ganho de diversidade de 2 com
eficiéncia espectral de 2.82 b/s/Hz. Similarmente ao Exemplo 6, obtemos a matriz
D(g1,1,9go2) como

0,75 1,35 1,35 1,35 1,35 0,75

1,35 0,75 1,35 1,35 0,75 1,35

1,35 1,35 0,75 0,75 1,35 1,35

1,35 1,35 0,75 0,75 1,35 1,35

1,35 0,75 1,35 1,35 0,75 1,35
0,75 1,35 1,35 1,35 1,35 0,75

D(g1,1,90,2) =

O melhor cddigo € obtido com, por exemplo, g1y = 6 e go2 = 5. Este cddigo tem um

ganho de codificacdo de 1.35. Sua trelica € mostrada na Figura 5.5.

Exemplo 8 Aqui nds estenderemos os exemplos anteriores utilizando codificadores
convolucionais sobre GF(5) e GF(7) com ordem de memoéria K = 2. A matriz ge-
radora para este caso é G(D) = [g1.1D + g21D?, go2 + 91.2D]. Para o codificador sobre
GF(5), pesquisamos 300 cddigos e um dos melhores encontrados foi gerado por g1, = 2,
g1 =1, goo =2 e g12 = 4 (veja trelica na Figura 5.6). O ganho de codifica¢do des-
te codigo € 4.47. O ganho de diversidade e a eficiéncia espectral sao os mesmos do
Ezxemplo 6. Para o codificador sobre GF(7), foram gerados 1081 cédigos e para 0s mul-
tiplicadores g11 = 3, goq = 2, go2 = 1 € g1,2 = 3, obtivemos um dos melhores cddigos.
Este codigo possui um ganho de codificacao de 3.7/, enquanto o ganho de diversidade e
a eficiéncia espectral sao os mesmos do Exemplo 7. A trelica que descreve este codigo

¢ mostrada na Figura 5.7.
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Figura 5.5: Trelica do 2-cédigo espacio-temporal para 7-PSK;, 2.81 b/s/Hz, (codificador
convolucional: GF(7), R=1/2, K =1).

Os novos cddigos espacio-temporais apresentados neste capitulo podem ser acha-
dos com um esfor¢co computacional reduzido devido a linearidade dos codigos convoluci-
onais, as restricoes na matriz geradora e a simetria da matriz D. Uma busca de codigos
exaustiva pode chegar a analisar um numero da ordem de (ppKQP) codigos, enquanto
que aqui noés necessitamos analisar apenas 10 c6digos para nosso exemplo mais simples
e 735 para o exemplo mais complexo. Estas vantagens se tornam ainda mais signifi-
cantes a medida que a ordem do codificador aumenta, permitindo que bons codigos

possam ser achados com uma complexidade computacional relativamente baixa.

5.4 Resultados de Simulacoes

Nesta secao apresentaremos os resultados das simulacoes feitas para os quatro 2-codigos
espacio-temporais projetados na Secao 5.3 e para os dois 2-STC citados na Secao 4.3.
Consideraremos um frame com comprimento de 130 simbolos. Nas Figuras 5.8 e 5.9
as simulagoes foram feitas para m = 1, 2, 3 antenas receptoras, e na Figura 5.10 para

m = 1 antena receptora.
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Figura 5.6: Trelica do 2-cédigo espacio-temporal para 5-PSK, 2.32 b/s/Hz, (codificador
convolucional: GF(5), R=1/2, K = 2).



A Figura 5.8 mostra a taxa de erro de frame (FER) versus a relacao sinal-ruido
(SNR), em decibéis, para os cédigos construidos sobre GF(5), com K = 1,2. Como
previsto pela Equacao (4.12), para o mesmo nimero de antenas receptoras, o c6digo
com ordem de memoria K = 2 e ganho de codificagao 4.47 tem um desempenho melhor
do que o do cédigo de meméria unitaria e ganho de codificagao 2.23. Com o aumento
do numero de antenas receptoras, o desempenho é melhorado para ambos os casos,
K = 1,2, enquanto que o ganho de codificacao relativo entre o caso K = 1 e o caso
K = 2 é mais acentuado a medida em que o niimero de antenas receptoras aumenta.

Novamente, isto também pode ser previsto pela Equagao (4.12).

Na Figura 5.9 teremos as mesmas comparagoes feitas na Figura 5.8, porém com
relagao aos c6digos construidos sobre GF(7). Os ganhos de codificagao para K = 1,2
sao respectivamente 1.35 e 3.74. Como na Figura 5.8, os resultados da Figura 5.9 estao
de acordo com a Equacao (4.12), validando nosso método de construgao de cédigos e

os resultados das buscas.

A Figura 5.10 mostra o desempenho de alguns 2-codigos espacio-temporais com
diferentes eficiencias espectrais. Os c6digos com eficiécias espectrais de 2 e 3 b/s/Hz
sao os codigos da Secao 4.3 com ganhos de codificacao de 2 e 1.4, respectivamente. Os
c6digos com eficiéncias espectrais 2.32 e 2.81 b/s/Hz sao os cddigos achados na Secao
4.3, construidos sobre GF(5) e GF(7), com K =1, m = 1 e ganhos de codificagao 2.23

e 1.35, respectivamente.

5.5 Conclusao e Consideracoes Praticas

Nesta secao consideramos cédigos convolucionais espdcio-temporais sobre GF(p) para o
canal com desvanecimento Rayleigh plano quase-estatico. Os cédigos foram projetados
de acordo com os critérios do posto e do determinante derivados por Tarokh et.al. Res-
tricoes simples a serem impostas a matriz geradora de um cédigo convolucional de taxa
R = 1/2 foram apresentadas garantindo ganho de diversidade maximo para 2 antenas
transmissoras. Novos codigos convolucionais espacio-temporais para as constelagoes 5-
PSK e 7-PSK com duas antenas transmissoras foram apresentados. Foram alcancadas

eficiéncias espectrais de 2.32 e 2.81 b/s/Hz, respectivamente. Simulagoes da taxa de er-



ro de frame versus relacgao sinal-ruido foram feitas para os casos de m = 1, 2, 3 antenas
receptoras. Os correspondentes ganhos de diversidade e codificagao foram verificados

de acordo com os resultados tedricos apresentados na Secao 4.2.

O fato de p na modulagao p-aria nao ser uma poténcia de 2 pode ser um problema
se a transmissao requerida for bindria. Nos tratamos deste problema associando uma
palavra de n, simbolos p-arios diferente a cada palavra de ny bits, onde p™ > 2"2. A

eficiéncia espectral serd ny/n, < logy(p) b/s/Hz, isto é, hd uma perda de

Esta perda pode ser minimizada se maximizarmos a relagao — 1gg2 Ok onde p"r > 2m2,
P 2

Por exemplo, considere o caso de uma constelacao 5-PSK onde cada palavra de no, =9
bits deverd ser associada a uma palavra diferente de n, = 4 simbolos. Com isso a

eficiéncia espectral caird de 2.32 para 2.25 b/s/Hz, produzindo uma perda de apenas

3%.
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Figura 5.7: Trelica do 2-cédigo espacio-temporal para 7-PSK, 2.81 b/s/Hz, (codificador
convolucional: GF(7), R=1/2, K = 2).
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Figura 5.8: Taxa de erro de frame (FER) versus a relagao sinal-ruido (SNR) para os

2-cddigos espacio-temporais para 5-PSK com K = 1,2 e m = 1, 2, 3 antenas receptoras.
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Figura 5.9: Taxa de erro de frame (FER) versus a relagao sinal-ruido (SNR) para os

2-cddigos espacio-temporais para 7-PSK com K = 1,2 e m = 1, 2, 3 antenas receptoras.
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Figura 5.10: Taxa de erro de frame (FER) versus a relacao sinal-ruido (SNR) para
os 2-codigos espacio-temporais para 4-PSK com 4 estados, 5-PSK com K =1, 7-PSK

com K =1, 8PSK com 8 estados e m = 1 antena receptora.



Capitulo 6

Conclusao e Trabalhos Futuros

Este trabalho foi iniciado com o estudo de alguns componentes basicos de um sistema
de comunicacao digital, cédigos corretores de erros e conceitos de dlgebra aplicada a
teoria de codificagao. Na seqiiéncia, fizemos um estudo geral sobre o canal para o sis-
tema de comunicagoes moveis e sobre diversidade. Estes estudos foram fundamentais
para o entendimento dos cédigos espacio-temporais e de seus critérios de projeto para
canais com desvanecimento Rayleigh plano quase-estatico. Estes cddigos foram apre-
sentados com detalhes no Capitulo 4. Apds a compreensao desta técnica, reproduzimos
as simulagoes feitas por Tarokh et.al. em [10] para demonstrar o desempenho destes

cédigos.

No Capitulo 5 foram apresentados os codigos convolucionais espacio-temporais
sobre GF(p), propostos nesta dissertacao. Algumas regras de projeto que garantem
ganho de diversidade méaximo foram obtidas a partir de simples restricoes impostas
as matrizes geradoras de um cédigo convolucional de taxa R = 1/2. Através destas
restrigoes, e da estrutura linear dos cédigos convolucionais, foi conseguido uma drastica
reducao na complexidade computacional da busca de bons STCC. Novos STCC para
constelagoes p-arias e com eficiéncia espectral de log,(p) foram propostos. Finalizamos
este trabalho com as simulacoes destes c6digos no canal com desvanecimento Rayleigh
plano quase-estatico para n = 2 antenas transmissoras, m = 1, 2, 3 antenas receptoras,
e para codificadores com ordem de memoria K = 1,2. Os resultados destas simulacoes

sao muito satisfatérios, pois através deles podemos observar as influéncias dos ganhos
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de diversidade e de codificacao na curva de desempenho dos codigos.

As conseqiiéncias praticas mais eminentes dos resultados obtidos nesta disser-
tagao se referem a transmissao de informagcao a altas taxas (eficiéncias espectrais) em
sistemas de comunicacoes moveis, explorando-se de maneira inteligente a alta capa-
cidade destes sistemas quando multiplas antenas transmissoras e receptoras sao em-
pregadas. Os cédigos espdcio-temporais apresentados poderao ser adotados como in-
gredientes de um sistema de comunicacao moével de terceira geracao, através do qual
dados e multimidia possam ser veiculados com excelente desempenho de erro a taxas
bastante elevadas. Também, as eficiéncias espectrais fraciondarias, proprias dos codigos
espacio-temporais obtidos nesta dissertacao, sao uma alternativa as eficiéncias espec-
trais inteiras, que poderao servir aos propositos de atender diferentes aplicagoes com

diferentes qualidades de servico.

Como um futuro trabalho pretendemos estender nosso método de busca para um
nimero maior de antenas transmissoras. Um ponto de partida para esta extensao é a
referéncia [29], onde uma generalizagao para a busca de cédigos que utilizam multiplas

antenas transmissoras foi realizada em codigos sobre corpos binarios estendidos.

Também pode ser um outro objeto de pesquisa realizar uma busca de cédigos um
pouco mais detalhada, levando em consideragao o nimero de caminhos que resultam
no minimo determinante, bem como o nimero de caminhos com determinantes um
pouco maiores do que o minimo. Esta técnica foi utilizada em [30] e mostrou que as
vezes o codigo com o maior minimo determinante tem um desempenho pior que um

cédigo com o minimo determinante um pouco menor.



Apéndice A

Capacidade de Canal para Canais

com Maualtiplas Antenas

Neste apendice mostraremos que a capacidade de canal para canais com miltiplas

antenas é superior a capacidade de canal para canais que utilizam apenas uma antena

transmissora e uma receptora. Antes de iniciarmos, apresentaremos algumas definicoes

que serao usadas neste apendice.

Re

&

e Um vetor x € C™ é dito Gaussiano se o vetor real X = for Gaussiano

Im(z)
[7]-

e Um vetor x complexo é dito Circularmente Simétrico se a matriz de covariancia

de X tiver a estrutura:

Re(Q) —Im(Q)

Bl RGBT =5 ||

DN =

onde @@ € C"*" é definida nao negativa [7].

e Entropia diferencial: Seja Y uma variavel aleatéria continua com funcao densi-

dade de probabilidade p(y). A entropia diferencial H(Y') segundo [27] é definida

por:
HY) = - / p(y) log p(y)dy

onde S é o espago amostral de Y tal que p(y) > 0.
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e FEntropia Diferencial Condicionada: De acordo com [27] a entropia diferencial
condicionada H(Y|X) mede, em termos médio, a incerteza sobre a varidvel Y

apos se observar X, e é definida como:
H 1Y) = = [ bl logp(yle)dyds. (A2)

e Informagdo mitua: Conforme [27], a informagdo mitua entre duas varidveis
aleatérias Z(X;Y) é a quantidade de informagao que a varidvel X carrega a

respeito da variavel Y, ou seja:

I(X;Y)=HY) -HY|X) =H(X) - H(X|Y). (A.3)

Em [27] a capacidade de canal foi definida como a maxima quantidade de in-
formacao que se pode transmitir de forma confidvel a cada uso do canal. Com isso,

pode-se definir a capacidade de canal para um canal com restricao de poténcia P como:
C = maxp(w):E[m*]gpI(X; Y) = ?’[(Y) - %(Y|X) (A4)

O maximo desta capacidade é obtido escolhendo-se a distribuicao de probabilidade de

z, p(x), que maximize a Expressao (A.4) sob a restricao de poténcia E[zz*] < P.

Considere um canal radio mdvel contendo n antenas transmissoras e m antenas

receptoras cuja saida é dada pela expressao

y=Hx+n (A.5)
ondey = [yo 41 ... Ym_1]T é o vetor de sinais recebidos, [#]7 denota o vetor transposto,
X=lrox ... xn,l]T é o vetor de sinais transmitidos, H,, ., é a matriz de transferéncia
do canal e n = [ng ny ... nm,l]T é um vetor de ruido Gaussiano com média zero e

partes reais e imagindrias independentes com mesma variancia, onde E[nn*| = I,.

Neste apéndice analisaremos apenas dois casos do ponto de vista da matriz
H. No primeiro faremos uma anélise onde H é deterministica, e no segundo caso

consideraremos que H varia aleatoriamente a cada uso do canal.



A.1 Canal Deterministico

Segundo [7], relacionando as Equacoes (A.5) e (A.4) e considerando que x e n sio
independentes, a informacao mitua pode ser escrita por:
I(x;y) =H(y) - H(x+n[x)
= H(y) — H(nlx) (A.6)
— H(y) - H(n)
Nesta expressao, maximizar a informagao mitua corresponde a maximizar H(y) que,
por sua vez, é maxima quando y é um vetor Gaussiano complexo circulamente simétrico

(GCCS), o que ocorre se x for um vetor GCCS. Neste caso:
C = Z(X; Y ) maa(@) = log[det(l,,, + HQH"] (A.7)

onde ) é a matriz de covariancias de x e [#]* denota o conjugado transposto. Note que
na Equagao (A.7) fizemos uso do fato de que se x for um vetor aleatério Gaussiano,
entao H(x) = log[det(R,)], onde R, é a matriz de covariancias. Por fim, para encon-
trar a capacidade de canal, basta escolher () que maximize Z(x;y) sob a restri¢ao de

poténcia imposta.

A.2 Canal Variante no Tempo

Aqui consideraremos que a matriz H varia a cada uso do canal, e que os elementos
h; ; desta matriz sao varidveis aleatdrias independentes e igualmente distribuidas, com
média zero, parte real e imaginaria independentes e com variancia 0.5 por dimensao,
caracterizando um canal com desvanecimento do tipo Rayleigh. Além disso iremos
supor que H seja conhecida no receptor, e que a distribuicao de H seja conhecida no
transmissor. Como H varia a cada uso do canal, podemos representar a “saida” deste
canal por:
y = (Hx +n, H). (A.8)
Portanto, a informacao mutua entre a entrada e a saida é escrita por:
I(x; (y,H)) =ZI(x;H) +IZ(x;yH);
= Z(x; y|H);
= Ex[Z((x;y)[H = H)],



onde usamos o fato de que, como x e H sao independentes, entdao Z(x; H) = 0. Como
x é GCCS com matriz de covariancia (), a maxima informacao mutua para cada H

serd log [det(I,, + HQH*]. Portanto, é preciso maximizar:
Z(X;Y )mas(@) = Enllog det(1,,, + HQH")]. (A.9)

Segundo [7], a capacidade de canal é alcancada quando x for GCCS com média zero e
covariancia QQ = (P/n)I,. Assim podemos escrever a expressao da capacidade de canal

como

C = Eyllog det(I,, + (P/n)HH")]. (A.10)

O célculo desta capacidade é um pouco complicado e pode ser encontrado em [7]. Aqui
apresentaremos apenas o resultado final desta capacidade, encontrado em [28], dado

por
C = —((%:11)): [ log(1 + (P/t)x)eaN =M

—_ 2 —_
x| (LN () = LYy () LA ()| o

onde L% é o polinomio generalizado de Laguerre de ordem K, M = min{m,n}, e N =

(A.11)

max{m, n}. Agora faremos uma anélise particularizada variando a relacdo assintética

entre o nimero de antenas transmissoras e receptoras. Considere os trés casos a seguir:

a) n fixo, e m — oo:

(m —mn)!

A capacidade de canal C' aumenta logaritmicamente com o aumento do nimero de

P P
C =~ nlog— +log — nlog—+nlogm
n n

antenas receptoras m.
b) m fixo e n — oo:
P
C — mlog — + mlogn = mlog P
n
Aumentar o nimero de antenas transmissoras, n, nao produz nenhum ganho em C'.
c¢) n/m fixo e n,m — oo, onde f =n/m < 1:
1 -1
—C — log P +log 8
n

Se n e m aumentam na mesma proporcao, ocorre um crescimento linear em C'. Se
f=n/m>1, % — log P, que ¢ independente de §. Assim, nao ha beneficio em se

aumentar, assintoticamente, n além de m.
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